Compensación de corriente usando filtro activo de potencia en derivación para fuentes armónicas de tensión by Trujillo Orozco, Odair Augusto
“Compensación de corriente usando filtro activo de potencia en
derivación para fuentes armónicas de tensión”
Odair Augusto Trujillo Orozco
Tesis de Maestría
Universidad Nacional de Colombia
Facultad de Ingeniería y Arquitectura
Departamento de Ingeniería Eléctrica,
Electrónica y Computación
Manizales, 2015
Compensación de corriente usando filtro activo de
potencia en derivación para fuentes armónicas de
tensión
Odair Augusto Trujillo Orozco
Trabajo de grado para optar al título de
Magíster en Ingeniería - Ingeniería Eléctrica
Director
PhD. Nicolás Toro García
Universidad Nacional de Colombia Sede Manizales
Departamento de Ingeniería Eléctrica, Electrónica y Computación
Manizales
2015
Current compensation using shunt active power
filter for hamonic voltage sources
Odair Augusto Trujillo Orozco
Thesis to qualify for the degree of
Master in Engineering - Electrical Engineering
Advisor
PhD. Nicolás Toro García
Universidad Nacional de Colombia Sede Manizales
Departamento de Ingeniería Eléctrica, Electrónica y Computación
Manizales
2015
... Los científicos de hoy en
día, han sustituído las matemáticas
por experimentos; entonces ellos
divagan de ecuación tras ecuación
y eventualmente construyen una
estructura que no tiene relación con
la realidad ...
Nikola Tesla
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Capítulo 1
Preliminares
Resumen
El presente documento muestra los resultados de investigación sobre la compensación de problemas de
calidad de la potencia, específicamente los problemas de distorsión armónica en las redes de distribución
de energía a nivel industrial. Se introduce al lector a los problemas de la calidad de la potencia, para
posteriormente acotar el tema a los armónicos en la corriente y la tensión, sus fuentes de generación y
la compensación o filtrado de los mismos.
Los problemas de calidad de la potencia se han convertido en un tema de mayor interés en las últimas
décadas, ya que impactan de forma negativa el desempeño de los equipos y redes de distribución de
energía. Dicho tema ha motivado la investigación en diferentes disciplinas de la ingeniería eléctrica,
como lo son el estudio de las teorías de potencia en régimen no sinusoidal, la potencia en el dominio
de la frecuencia, el estudio de los conversores de potencia, los sistemas dinámicos y control, la
estandarización y creación de recomendaciones y normas, y en general los estudios al rededor de las
disciplinas que puedan aportar al objetivo de evaluar la calidad de la potencia y realizar aportes al
mejoramiento del desempeño de los equipos y las redes que enfrentan estos problemas. Todo esto con el
fin de lograr una reducción de costos de operación y mantenimiento, y un incremento de la confiabilidad
del sistema.
Las cargas que consumen una corriente no sinusoidal produce distintos tipos de problemas de calidad de
la potencia. Este trabajo se enfoca en la compensación de armónicos mediante filtro activo de potencia
en derivación, cuando la corriente está fuertemente distorsionada; distorsión que a su vez produce
armónicos en la forma de onda de tensión debido a la baja impedancia del tipo de carga que se opera. A
este tipo de carga se le conoce como carga en fuente armónica de tensión dado que es capaz de producir
armónicos en la tensión que la alimenta.
Corregir los efectos de la operación de este tipo de carga presenta un reto para los compensadores
o filtros actuales, ya que como se verá, a pesar de que el filtro activo de potencia se ha presentado
como una solución efectiva ante este tipo de distorsión, ocurre que cuando trata de compensar cambios
abruptos en la corriente, es decir, valores elevados de diferenciales de corriente, el filtro o compensador
no es capaz de generar la corriente de compensación a la velocidad que se requiere, por lo que se
2
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presenta un retardo en la respuesta que no permite alcanzar una compensación suficiente para que el
sistema o carga opere dentro de los estándares de la calidad de la potencia; estándares que se estudiarán
brevemente al inicio de este trabajo.
Diversos autores han realizado diferentes aportes al filtrado activo, como por ejemplo técnicas de
estimación o extracción de corriente armónica, como la teoría p-q que permite encontrar la solución
de corrientes armónicas con la flexibilidad de controlar el flujo de potencia activa y reactiva hacia el
bus de corriente continua con poco esfuerzo de cómputo. También se han realizado numerosos aportes
con respecto a las técnicas de control del inversor de potencia, siendo este último parte fundamental del
filtro activo y que es lo que en última genera la corriente de compensación.
Habiendo sido determinado el problema de investigación y como parte de la metodología de esta
investigación, los aportes más representativos encontrados en la revisión bibliográfica con respecto a
la compensación de corriente son puestos a prueba mediante simulaciones, con el fin de acotar el tema
específico del trabajo que se centra en el módulo de control del filtro activo.
Gracias a la posibilidad de entender la influencia individual de cada uno de los módulos en la capacidad
de compensación del filtro activo, esta metodología de investigación permitió concentrarse en la
generación del PWM que controla el encendido y apagado de los interruptores estáticos; que en este
caso son un puente inversor trifásico compuesto de IGBT. Se encontró que contrario a lo que otros
autores han establecido con respecto a la relación física que existe entre el valor de inductancia de
acople y la capacidad de seguimiento de corriente de referencia, no solo es importante la frecuencia
de conmutación o los valores de diferenciales de corriente, sino que la técnica PWM usada tiene un
impacto importante en este compromiso compensación versus valor de inductancia. Concluyendo que
en lugar de usar el tradicional PWM monopolar, el uso del PWM bipolar con portadora triangular no
solo permite reducir en un orden de 10 veces el valor de inductancia de acople, sino que también permite
implementar con facilidad un controlador PI para el lazo de control del inversor.
En adición y como trabajo futuro, gracias al estudio de las ecuaciones nodales del filtro activo de
potencia en derivación, y los experimentos de simulación realizados, se encontró una relación o
compromiso inverso entre la calidad de la corriente de fuente vs. la calidad de la corriente de la carga.
Es decir, cuando el filtro activo compensa la corriente de fuente que es distorsionada por la operación
de una carga en fuente armónica de tensión o carga no lineal de baja impedancia, se establece un
compromiso en el cual a mayor calidad obtenida en la corriente de fuente, se presenta menor calidad en
la corriente de carga; que se manifiesta con elevados picos que pueden afectar el sistema de protecciones
de la carga, e incluso superar la corriente pico que puede manejar el puente IGBT. De esta forma,
se propone desarrollar un método de sintonización de los parámetros del controlador PI que permita
encontrar un punto optimo de operación maximizando la compensación de armónicos de corriente de
fuente y minimizando el deterioro de la corriente de carga.
Palabras clave: filtro activo de potencia, ecuaciones nodales, acondicionador de potencia, fuente armónica
de tensión, carga no lineal de baja impedancia, compensación de armónicos, modulación de ancho de pulso,
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PWM bipolar, inductancia de acople, pérdidas de conmutación.
Abstract
The current document exposes the research results about the compensation of power quality problems,
specifically the harmonic distortion problems in power distribution networks in an industrial level. The
reader is introduced to the power quality problems. Then, those problems are restricted to the current
and voltage harmonics, its generation sources and the compensation or filtering of them.
Power quality problems have become into a main line topic in the recent decades, due those problems
impact in a bad way the performance of equipment and power distribution networks. Such topic
have motivated researching in several disciplines of the electric engineering, such as the study of the
power in non-sinusoidal regime, the power in frequency domain, the study of power converters, control
and dynamic systems, the standardization and creation of recommendations and regulations, and in
general studies around the disciplines that could help to the aim of evaluate the power quality and make
contributions to the improvement of the equipment and power networks performance that address this
problems. All this in order to achieve a reduction of maintenance and operation costs, increasing the
system reliability.
Loads that consumes non-sinusoidal current produces several types of quality problems. This work is
focused in the harmonic compensation using shunt active power filter, when the load current is strongly
distorted. Distortion that in time produces harmonics in the voltage wave, due the low load impedance
that is feeding. This type of load is known as harmonic voltage source load due it is capable to produce
harmonics in the feeding voltage.
To correct the effects of the operation of this kind of loads, supposes a quest for the current conditioners
or filters, since as will be seen, regardless the active power filter has been presented as an effective
solution to this kind of distortion, it happens that when it tries to compensate abrupt current changes
or highly differentials of current, the filter or conditioner is not capable to generate the compensation
current at the required speed; for that reason a delay occurs in the filter response that not allow to reach
enough compensation to the make the system or load works in accordance with the standards of power
quality; standards that will be studied shortly in the beginning of this work.
Several authors have made different contributions to the active filtering, for example estimation or
harmonic extraction techniques, like the p-q theory that allows us to find a harmonic currents solution
with the flexibility of the active or reactive power flow control towards the continuous current bus, with
a minimal computation effort. Also many contributions have been performed regarding the control
techniques of the power inverter, that is fundamental part of the active power filter and in the end
generates the compensation current.
Having been determined the research problem and as part of this reseach mothodology, the most
4
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representative contributions found in the bibliographic revision regarding to the current compensation
are tested by means of simulation, in order to narrow the specific work topic that is focused in the
control module of the active filter.
Through to the possibility of understand the individual influence of each one module in the active
filters compensation capability, this research methodology allow us to focus in the PWM generation
that controls the turn-off and turn-on commands of the static power switches; that in this case are a
IGBT three-phase bridge inverter. We found that on the contrary of what other authors have established
regarding to the existing physic relation between the coupling inductor and the reference current tracking
capability, not only the switching frequency or the current differential values are important, but the used
PWM technique has a major impact in the compensation vs. inductance value compromise. Concluding
that instead of using the traditional single-pole PWM, the use of the bipolar triangular carrier PWM
not only allows us to reduce in an order of 10 times the coupling inductance value, but allows to us to
implement a PI controller easily to the inverter control loop.
In addition and as a future work, thanks to the study of the nodal equations of the shunt active power
filter, and the performed simulation experiments, a relation or inverse compromise between the source
current power quality and the load current power quality has been discovered. That is, when the active
filter compensate the source current that is distorted due the operation of a harmonic voltage source
load or low impedance non-linear load, a compromise is established in which the higher source current
quality the less load current quality; manifested with high peaks that could affect the load protection
system, or even exceed the peak current that the IGBT bridge is capable to handle. In this way, a PI
controller parameter tune method is proposed as future work, that allows to us to find an optimal point
of operation maximizing the source current harmonic compensation and minimizing the deterioration of
the load current.
Keywords: active power filter, nodal equations, power conditioner, harmonic voltage source, low impedance
non-linear load, harmonic compensation, pulse width modulation, bipolar PWM, coupling inductor,
switching losses.
1.1 Organización del documento
El capítulo 1, Preliminares, presenta la introducción general al tema de tesis, en el cual se introduce
al lector a los conceptos de calidad de la potencia, cargas no lineales, filtrado o compensación de los
efectos de las cargas no lineales. Finalmente se expone el funcionamiento detallado del filtro activo de
potencia en derivación.
Por su parte, el capítulo 2, Marco Teórico, brinda las bases necesarias para comprender algunos
conceptos involucrados en el desarrollo de la tesis.
En el capítulo 3, Planteamiento del problema, se plantea el problema de desempeño del SAPF de
forma analítica y experimental.
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El capítulo 4, Aportes al estado del arte, presenta el desarrollo de la metodología de investigación,
que permite entender el origen del problema de investigación. De esta forma se proponen cambios y se
realizan aportes que ayudan a superar este problema. Posteriormente, se propone trabajo futuro acorde
con el alcance de esta tesis.
1.2 Introducción
LA Comisión Electrotécnica Internacional (IEC por sus siglas en inglés), define la calidad de lapotencia en su estándar IEC 61000-4-30 [1, p.15] como sigue: "Características de la electricidaden un punto dado del sistema eléctrico, evaluado frente a un conjunto de parámetros técnicos
de referencia." Esta definición de calidad de la potencia está relacionada no al desempeño de equipos
sino a la posibilidad de medir y cuantificar el desempeño del sistema de potencia [2].
La calidad de la potencia todavía sigue generando debate y no existe una definición universal [3–5]. A
pesar de ello, la mayoría de personas aceptan que es un aspecto que impacta en los sistemas de potencia
y la operación de máquinas eléctricas sobre su eficiencia, seguridad y confiabilidad. Entonces se
pueden encontrar varios términos como por ejemplo, “confiabilidad del servicio”, “calidad del servicio”,
“calidad de la tensión”, “calidad de la corriente”, “calidad del suministro” y “calidad del consumo” [6].
A nivel general, la calidad de la potencia pretende expresar la calidad de la tensión y/o la calidad de la
corriente, y puede ser definida como:
La medida, análisis y mejoramiento de las tensiones de barra para mantenerlas en forma sinusoidal a
una magnitud y frecuencia especificadas.
Esta definición incluye tanto los estados transitorios como los estables [7].
Otra definición importante es la que se encuentra en la resolución CREG 024 de 2005 [8, p.3], que dice:
El conjunto de calificadores de fenómenos inherentes a la forma de onda de la tensión, que permiten
juzgar el valor de las desviaciones de la tensión instantánea con respecto a su forma y frecuencia
estándar, así como el efecto que dichas desviaciones pueden tener sobre los equipos eléctricos u otros
sistemas.
A partir de las definiciones mencionadas nacen los conceptos de perturbaciones, normativa y filtrado que
se revisarán a continuación [7].
1.2.1 Fuentes de perturbaciones
El sistema de potencia eléctrica está conformado en su mayoría por cargas de índole resistiva, inductiva
y/o capacitiva [9,10]. A este tipo de carga se le conoce como carga lineal, debido a que la respuesta ante
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la excitación por una tensión sinusoidal, es una corriente sinusoidal; lo que permite aplicar los principios
básicos de los circuitos eléctricos como por ejemplo el principio de la superposición. Estas cargas
funcionando dentro de sus parámetros normales, causan problemas de fácil manejo como los reactivos
y en casos excepcionales, resonancia con la impedancia de red. Pero son las cargas no lineales las que
causan los problemas objeto de diversos estudios, ya que reciben una tensión sinusoidal y devuelven una
corriente no sinusoidal, y en algunos casos en sus terminales aparece también una tensión distorsionada.
Con el incremento de la capacidad del sistema de potencia, viene la reducción de la impedancia del
mismo [9]; y así las perturbaciones de corriente o de tensión se propagan fácilmente por la red, afectando
porciones más grandes del sistema. La Figura 1.1 ilustra el impacto generado sobre otros usuarios
debido a las perturbaciones de corriente producidas por otro usuario que opera cargas no lineales.
Figura 1.1: Sistema de potencia típico, con cargas lineales y no lineales
Los orígenes de los problemas de calidad de la potencia son diversos. Una clasificación aceptable de
estos orígenes puede ser eventos impredecibles, la red eléctrica, el usuario y el fabricante [11].
Eventos impredecibles. Eventos naturales como la propagación del impulso del rayo, resonancia,
ferro-resonancia, corrientes geomagnéticas inducidas debido a tormentas solares; son considerados
como problemas de la calidad que afectan a las instalaciones.
La red eléctrica. La red eléctrica tiene tres fuentes de generación de problemas de calidad de la
potencia. La primera está en el punto de generación, donde a pesar de que las señales son sinusoidales
casi perfectas, el suministro se ve afectado por defectos en las máquinas o controladores y restricciones
de capacidad.
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La segunda fuente está en la red de transmisión, en la cual se pueden presentar interrupciones debidas
a condiciones climáticas, rayos, huecos o elevaciones de tensión, interrupciones debidas a fallos,
sobre-tensiones transitorias debidas a maniobras, etc.
La tercer fuente de generación de problemas de calidad de la potencia se encuentra en el sistema de
distribución; donde se presentan huecos o elevaciones de tensión, sobre-tensiones transitorias, operación
inadecuada de cambiadores de taps, interferencia electromagnética, etc.
El usuario y el fabricante. Las cargas del usuario generan las problemas de calidad de la potencia
más estudiados hoy en día. Debido a que muchas de estas cargas son fabricadas por fuera de los
estándares internacionales y no cumplen con pruebas que certifiquen una adecuada compatibilidad
electromagnética. A esto se suma el incremento en la fabricación y uso de equipo electrónico sensible
que genera una gran variedad de problemas de calidad de la forma de onda. Se le puede considerar al
usuario y los fabricantes como la mayor fuente de estos problemas [7].
1.2.2 Clasificación de los problemas de calidad de la potencia
Basado en la clasificación dada en [3] y [11], los eventos de calidad de la potencia se pueden clasificar en
fenómenos de "estado permanente" y "estado no permanente". Diferentes estándares y recomendaciones
como la ANSI C84.1, IEEE-519, IEC 61000-2-5 proveen diversas formas para expresar la calidad de la
potencia, que van desde la duración y magnitud de los eventos, pasando por la evaluación de la forma
de onda, hasta el dominio de la frecuencia y los fenómenos atmosféricos. La Tabla 1.1 muestra los
principales fenómenos acorde con la IEC.
Todos esos fenómenos son considerados problemas de la calidad de la potencia, sin embargo los
fenómenos conducidos de baja frecuencia son los que más se presentan en la industria.
También la magnitud de los eventos es usada para la clasificación así:
• Interrupción: magnitud de tensión cero,
• Baja de tensión: magnitud de tensión por debajo del valor nominal,
• Sobretensión: magnitud de tensión por encima del valor nominal,
La duración de esos eventos está dividida en cuatro regiones: muy corto, corto, largo y muy largo.
Los límites de estas regiones son arbitrarios y el usuario puede ajustarlos acorde al estándar usado. La
Figura 1.2 brinda una idea más clara, representando la magnitud de tensión de operación normal entre
un 90 % y 110 % del valor nominal [3].
Los estándares de la IEEE usan algunos términos adicionales para clasificar los problemas de la
calidad de la potencia. En el estándar IEEE-1159 de 2009 se presentan dichas clasificaciones, que de
acuerdo a su duración se presentan como eventos impulsivos, oscilatorios, instantáneos, momentáneos,
temporales, interrupciones sostenidas, bajas de tensión, sobre-tensión, DC-offset, Armónicos (0-100th),
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Tabla 1.1: Principales fenómenos que causan perturbaciones electromagnéticas y de calidad de la potencia
Fenómenos de baja frecuencia conducida
Armónicos e interarmónicos
Señal de datos sobre la tensión
Fluctuaciones de tensión
Huecos de tensión
Desbalance de tensión
Variaciones de frecuencia
Tensiones inducidas de baja frecuencia
Componentes DC en redes AC
Fenómenos de radiación de baja frecuencia
Campos magnéticos Campos eléctricos
Fenómenos conducidos de alta frecuencia
Ondas inducidas continuas de tensión o corriente
Transitorios unidireccionales
Oscilaciones transitorias
Fenómenos radiados de alta frecuencia
Campos magnéticos
Campos eléctricos
Campo electromagnético
Ondas de estado estacionario
Transitorios
Fenómenos de descarga electrostática (ESD)
Pulso electromagnético nuclear (NEMP)
interarmónicos, muescas, ruido (todo el espectro) [12].
Las formulaciones para la medición de los problemas de calidad de la potencia de uso común provienen
de los estándares IEEE Std 100, IEC Std 61000-1-1, y CENELEC Std EN 50160 Apéndice C [3].
1.2.2.1 Distorsión de las formas de onda
En el presente trabajo el enfoque estará dirigido hacia la problemática que causan los armónicos en la
red eléctrica, en adelante la temática girará en torno a su origen, efectos y mitigación.
Armónicos. Son tensiones o corrientes sinusoidales con frecuencias que son múltiplos enteros de la
frecuencia fundamental del sistema de potencia (usualmente, 50 o 60 Hz). Las ondas periódicas se
pueden representar en series de Fourier y pueden ser descompuestas en una suma de la componente
fundamental y los armónicos. Las principales fuentes de armónicos son [7]:
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Figura 1.2: Magnitud y duración de los eventos de tensión
• Cargas industriales no lineales como equipos basados en electrónica de potencia; por ejemplo,
variadores de velocidad, rectificadores, o cargas que generan arcos eléctricos como hornos de
arco, máquinas de soldar, entre otras.
• Cargas residenciales con fuentes conmutadas tales como televisores, computadoras e iluminación
LED o fluorescente compacta entre otras.
Algunos de los problemas que causan los armónicos son [7]:
• Operación inadecuada de dispositivos de control.
• Pérdidas adicionales en conductores, capacitores, transformadores y máquinas rotativas.
• Interferencia telefónica.
• Resonancia serie y paralelo (debido a capacitores de corrección de factor de potencia y la
inductancia de la red), lo que resulta en incrementos de tensión incluso en un punto distante de la
carga distorsionadora.
Soluciones recomendadas para reducir y controlar los armónicos pueden ser el uso de rectificadores
de más de 12 pulsos, filtrado pasivo, compensación activa o híbrida o custom power devices como
el acondicionador activo de potencia de línea (APLC) [13] y el acondicionador unificado de potencia
(UPQC) [14].
Los límites que establece la IEEE-519 de 2014 para la distorsión armónica total de tensión (THDv),
medidas en el punto de conexión común (PCC), se presentan en la Tabla 1.2.
Mientras que los límites de distorsión armónica total para corriente (THDi) se presentan en la tabla 1.3,
donde la capacidad de corto circuito es expresada como:
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Tabla 1.2: Límites de distorsión en tensión
Nivel de tensión en PCC Distorsión individual de tensión (%) THDv (%)
< 69 kV 3.0 5.0
69.001 kV hasta 161 kV 1.5 2.5
161.001 kV 1.0 1.5
Isc
IL
(1.1)
Donde Isc es la corriente de corto circuito en el PCC, e IL es la corriente de la carga a componente
fundamental.
Tabla 1.3: Limites de Distorsión en Corriente para Sistemas de Distribución
ISC/IL < 11 11  h < 17 17  h < 23 23  h < 35 35  h TDD
< 20 4.0 2.0 1.5 0.6 0.3 5.0
20 < 50 7.0 3.5 2.5 1.0 0.5 8.0
50 < 100 10.0 4.5 4.0 1.5 0.7 12.0
100 < 1000 12.0 5.5 5.0 2.0 1.0 15.0
> 1000 15.0 7.0 6.0 2.5 1.4 20.0
Interarmónicos y subarmónicos. Las frecuencias de los interarmónicos no son múltiplos enteros de la
componente fundamental. Aparecen como frecuencias discretas o como espectro de banda. Las fuentes
principales de interarmónicos son los conversores estáticos de frecuencia, cicloconversores, motores de
inducción, dispositivos de arco eléctrico, y computadoras. Los interarmónicos han sido incluidos en las
guías IEC 61000-4-7 y la IEEE-519 de 2014 [15].
Por su parte los subarmónicos están por debajo de la frecuencia fundamental. Rara vez se encuentran
subarmónicos en los sistemas eléctricos; sin embargo, se han venido presentando debido al incremento
de fuentes de poder conmutadas de las computadoras y los hornos de arco eléctrico [16].
Muescas de tensión. También conocido como notching, es una perturbación en la tensión causada por
la conmutación de conversores durante su operación normal, cuando la corriente conmuta de una fase
a otra. Durante la duración de la muesca existe un momento en que se presenta un corto circuito entre
dos llaves que conmutan, reduciendo la tensión de línea; la reducción de la tensión es sólo limitada
por la impedancia del sistema, es decir, a mayor impedancia en el conversor o en la red, menor es la
profundidad de la muesca.
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Ya que la muesca es periódica puede ser caracterizada por su espectro de frecuencia, el cual es alto.
Usualmente no se puede medir con equipo destinado a la medición de armónicos. La muesca produce
estrés extra en el aislamiento de transfromadores, generadores y equipo de medida sensible.
El estándar IEEE-519 de 2014 establece límites para la profundidad y duración de la muesca con respecto
a la capacidad de corto circuito del sistema.
1.2.2.2 Equipos que causan distorsión de la forma de onda
El consumidor puede usar diferentes productos eléctricos o electrónicos, los cuales internamente
consumen corriente continua, la cual es provista por un conversor de potencia que a su vez se alimenta
de corriente alterna por medio de un rectificador y la entrega a la carga en la forma de onda requerida.
A menudo la potencia necesita ser controlada con precisión para ser consumida, lo cual se logra con el
uso de interfaces de electrónica de potencia.
El corazón de la mayoría de aparatos de electrónica de potencia consisten en un convertidor que usa
semiconductores de potencia en conmutación, guiados por un circuito de control. Estos conversores
pueden ser clasificados como rectificador (conversor AC aDC), inversor (conversorDC a AC), conversor
DC a DC, o un controlador de potencia AC, etc. A menudo la conversión se realiza con la combinación
de distintos tipos de conversor.
La motivación para usar electrónica de potencia radica en la eficiencia alcanzada en el proceso de
conversión de energía, ya que en muy pocas situaciones los dispositivos semiconductores se usan en la
región activa, por lo que la potencia disipada es la menor posible [17].
La distorsión en la forma de onda es debida a la operación de estos elementos no lineales. Estos
toman corriente no sinusoidal a partir de una tensión sinusoidal. A menudo ocurre que una corriente
distorsionada circulante causa distorsión en la tensión de alimentación.
Algunos tipos de equipos de uso extendido en la industria son [7]:
• Rectificador no controlado.
• Rectificador controlado por fase.
• Rectificador de doce pulsos.
• Iluminación fluorescente.
• Transformadores sobre saturados.
12
Capítulo 1. Preliminares
1.3 Representación de las cargas no lineales
Existen tres categorías de cargas no lineales en los sistemas de potencia: cargas en fuente de corriente,
cargas en fuente de tensión y sus combinaciones.
1.3.1 Cargas no lineales en fuente de corriente
Los rectificadores con un gran inductor para reducir el rizado de corriente del lado DC, se comportan
como una fuente armónica de corriente. En la Figura 1.3 (a) se muestra un rectificador que usa
un inductor LF , el cual es lo suficientemente grande como para mantener la corriente del lado DC
constante. Este tipo de carga presenta una inductancia mucho mayor que la inductancia de la red, por lo
que la corriente que absorbe la carga no experimenta grandes variaciones ante cambios de la inductancia
de red. De esta forma se puede entender que dicha carga se comporta como una fuente de corriente
armónica. Permitiendo usar el equivalente de la Figura 1.3 (b), donde también se pueden apreciar las
tensiones y corrientes características, Figura 1.3 (c).
La primera categoría de cargas no lineales incluye las del tipo carga en fuente de corriente constante.
Tradicionalmente, las cargas no lineales se han presentado como fuentes de corriente, debido a que la
corriente del lado AC se presenta distorsionada. Por ejemplo, en esta categoría se pueden incluir los
rectificadores controlados por fase con un inductor de filtrado del lado DC para reducir el rizado de
la corriente; los rectificadores convierten la tensión de una fuente AC en una fuente de corriente que
puede suplir inversores de corriente (CSI) o sistemas de transmisión en DC (HVDC), o simplemente
rectificadores con suficiente inductancia de filtrado para alimentar cargas DC.
Las características de transferencia y las corrientes armónicas resultantes de una carga no lineal en
fuente de corriente, son menos dependientes de los parámetros del circuito del lado AC que de aquellos
del lado DC.
Figura 1.3: Rectificador completamente controlado (a), representación (b), ondas de corriente y tensión (c)
Los efectos que produce este tipo de carga, generalmente se compensan conectando en paralelo en el
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PCC un filtro pasivo, activo o híbrido. El principio de los filtros pasivos en paralelo o derivación,
es proveer un camino de baja impedancia para las corrientes armónicas. El principio del filtro activo
paralelo, es inyectar en el PCC corrientes armónicas en contra fase con la misma amplitud de las
corrientes armónicas producidas por la carga, y de esta forma eliminar los corrientes armónicas que
fluyen hacia la fuente AC [7].
1.3.2 Carga no lineal en fuente de tensión
Una carga que trata de mantener la tensión del lado DC constante, se comporta como una fuente
armónica de tensión. Este es el caso de un rectificador con un gran capacitor electrolítico del lado DC
para reducir el rizado de tensión, como el que se muestra en la Figura 1.4 (a).
Aquí la impedancia del lado de continua es generalmente pequeña, y mucho menor que la impedancia
de la red, por lo que la corriente que absorbe la carga se verá fuertemente afectada ante cambios en el
valor de la inductancia de la red. Sin embargo, la tensión distorsionada en el PCC debido a la fuerte
distorsión de corriente, no varía ante cambios sensibles de la inductancia de red. Con lo que se puede
decir que este tipo de carga se comporta como una fuente armónica de tensión. Por lo que para este
tipo de carga, se puede usar el equivalente de la Figura 1.4 (b), donde se pueden apreciar también las
tensiones y corrientes características, Figura 1.4 (c).
Las cargas que entran en esta categoría generalmente poseen rectificadores con capacitor electrolítico
para el filtrado del rizado de la tensión DC; que usualmente alimentan inversores con fuente de tensión
(VSI) para variadores de velocidad, fuentes de poder con diodos de rectificación y capacitor de filtrado
instaladas en computadoras u otros aparatos caseros, cargadores de baterías, etc. Este tipo de carga en
fuente de tensión, produce una corriente discontinua, no sinusoidal con un alto valor de THDi, bajo
factor de potencia y distorsiones de tensión en el PCC.
Figura 1.4: Rectificador no controlado (a), representación (b), ondas de corriente y tensión (c)
Estas cargas generan tensiones armónicas, además de corrientes armónicas cuyas amplitudes son
mayormente afectadas por la impedancia del lado AC y los desbalances de la fuente de tensión; mientras
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que las tensiones rectificadas son menos dependientes de la impedancia del lado AC. En el caso de los
rectificadores por diodos con filtrado capacitivo del lado DC, se comportan como una fuente de tensión
armónica, más que como una de corriente. De acuerdo a esto, filtros del tipo serie, pasivos, activos o
híbridos, se conectan para compensar la distorsión provocada por la carga no lineal.
Las cargas en fuente de tensión constante y las cargas en fuente de corriente constante, conservan una
relación dual una con la otra, respecto a los circuitos y propiedades. Siendo efectivamente compensadas
con filtros serie y paralelo respectivamente [7].
1.3.3 Carga en combinación de fuente de corriente y tensión
Este tipo de carga se presenta cuando el comportamiento varía frente a la corriente o potencia entregada.
Una carga puede comportarse como carga en fuente de corriente constante, pero cuando la carga está
sometida a realizar mayor trabajo, no puede mantener la forma de onda de corriente y esta pasa a ser
dependiente de los parámetros AC de la red; con lo cual el comportamiento empieza a asemejarse a una
carga en fuente de tensión constante, ya que el incremento de trabajo por parte de la carga, trae consigo
en muchos casos distorsión de la tensión.
Otro caso más general, es cuando en el PCC se conectan distintas cargas no lineales en fuente de
corriente. El solo hecho de conectar una carga no lineal en fuente de tensión, hace que el grupo de
cargas no lineales se comporte como una carga en fuente de tensión. Esta situación también se presenta,
si se han instalado bancos capacitivos para corrección de factor de potencia, esto hace que el grupo
de cargas no lineales se comporte como carga en fuente de tensión debido a la caída de la impedancia
AC [7].
1.4 Consideraciones para compensar cargas no lineales
Las consideraciones para compensar cargas no lineales son variadas y dependen de lo siguiente [18]:
• Tipo y topología de la carga no lineal; por ejemplo convertidores de tensión pueden inyectar un
espectro armónico muy diferente al que pueden inyectar los convertidores de corriente. Fuentes de
poder conmutadas, variadores por modulación PWM, cicloconversores y hornos de arco eléctrico
tienen sus propios espectros armónicos.
• La interacción de cargas no lineales con la impedancia del sistema.
• El espectro armónico puede variar en función de la carga no lineal; por ejemplo la forma de
onda de corriente AC de un rectificador completamente controlado con un gran inductor del lado
DC, dependerá mayormente del ángulo de disparo ↵. Adicionalmente, una pequeña cantidad de
armónicos no característicos pueden ser generados. Por lo tanto, deben ser considerados los peores
escenarios para el análisis de este tipo de cargas.
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De acuerdo con lo anterior, el tratamiento matemático de sistemas compuestos por cargas no lineales, ya
no se puede basar en la aproximación tradicional, donde la potencia se define en régimen sinusoidal. Se
pasa entonces al régimen no sinusoidal; por lo que se hace necesario el estudio de la potencia bajo estas
condiciones; como se verá en el capítulo 2.
1.5 Métodos para compensar los efectos de las cargas no lineales
Existen diversos métodos para compensar el efecto causado por cargas no lineales, ya sea sobre la
corriente y/o sobre la tensión. Estos métodos pasan por transformadores, reducción de potencia, filtros
pasivos, filtros activos y filtros híbridos [19]. Sin embargo, los métodos más populares debido a su fácil
implementación y viabilidad, son los filtros pasivos y los filtros activos de potencia que se estudiarán a
continuación.
1.5.1 Filtros pasivos
Un filtro pasivo es un elemento que discrimina una determinada frecuencia o gama de frecuencias de
una señal eléctrica que pasa a través de él, pudiendo modificar tanto su amplitud como su fase. En la
Figura 1.5, una señal u(t) que pasa por el filtro se ve sometida a una selección de las frecuencias que
la componen. Esto se logra diseñando el filtro para que la magnitud de la función de transferencia, así
como el ángulo, se comporten de la manera deseada.
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ω
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Figura 1.5: Fundamento del filtro pasivo
Los filtros pasivos pueden construirse con diferentes objetivos. En la Figura 1.6 se condensan los tipos
de filtros pasivos que se pueden construir, vistos como redes de uno y dos puertos, con sus respectivas
funciones de transferencia, que pueden ser:
(a) De impedancia de entrada.
(b) De admitancia de entrada.
(c) De tensión de entrada, corriente de entrada, trans-impedancia de entrada, trans-impedancia de salida.
Es importante tener en cuenta que debido a que este tipo de filtro responde ante la frecuencia de la señal
de entrada y a su vez a los parámetros de la red en la cual está conectado; ocurre que las frecuencias
que discrimina el filtro cambian debido a los cambios que ocurren en la red, lo cual hace que pierda su
sintonía con facilidad.
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Figura 1.6: Funciones de transferencia de filtros pasivos
Algunos de los efectos más nocivos, se presentan cuando los filtros pasivos entran en resonancia con
algún otro elemento de la red [20]. Lo cual puede proporcionar un camino de baja impedancia para
frecuencias que no se desean filtrar y por tanto circule una corriente que los componentes del filtro no
soportan, generándose deterioro e incluso explosiones.
1.5.2 Filtros activos de potencia
La motivación principal para construir un filtro activo es evadir los problemas que tiene los filtros
pasivos y maximizar la capacidad de discriminar determinadas frecuencias o fenómenos no deseados,
incluso ante condiciones de red cambiantes.
Se puede pensar que si las cargas basadas en electrónica de potencia son una de las mayores fuentes
de perturbaciones, entonces es deseable construir un dispositivo, también basado en electrónica de
potencia que pueda producir estos mismos fenómenos pera ser inyectados en el PCC y así eliminar los
fenómenos no deseados. De esta forma nace la idea del filtro activo de potencia (APF por sus siglas en
inglés). Este tipo de dispositivo ha tenido un gran desarrollo en la última década [21–26].
Los APF son convertidores estáticos de potencia que de forma controlada generan corrientes o tensiones
que compensan las componentes no deseadas del sistema de potencia, las topologías mas conocidas y
aplicadas actualmente, según [7] y [27], son:
• Filtros activos monofásicos serie y paralelo
• Filtros activos trifásicos trifilares serie y paralelo
• Filtros activos trifásicos tetrafilares serie y paralelo
Además según su capacidad también se pueden agrupar de la siguiente manera:
• Filtros activos de baja potencia. Con rangos de potencia menores a 100 kVA y tiempos de
respuesta entre los 10 µs y 10 ms. Usados principalmente en zonas residenciales, pequeñas
y medianas industrias, edificios comerciales y hospitales. Estas aplicaciones requieren técnicas
sofisticadas de filtrado dinámico, e incluyen sistemas monofásicos y trifásicos.
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• Filtros activos de media potencia. Están entre los 100 kVA y los 10 MVA de potencia y tienen
respuesta de 100 ms a 1 s. Principalmente asociados a sistemas de distribución de alta tensión y
gran potencia. Estos filtros son diseñados usualmente para la cancelación de armónicos, en sus
algoritmos no se incluye la compensación de reactivos.
• Filtros activos de alta potencia. Funcionan con potencias mayores a los 10 MVA y sus respuestas
son de las decenas de segundos. Asociados básicamente a redes de trasmisión y HVDC.
Por último los APF se pueden combinar con filtros pasivos para formar una gran variedad de topologías
llamados filtros de potencia híbridos que no se trataran en este trabajo.
1.5.2.1 Control de los APF
La función objetivo que cumple un APF depende tanto de su topología y capacidades de hardware, como
de la implementación de determinada lógica programable. En ese sentido, las funciones objetivo pueden
ser [7], [27]:
• Distorsión Armónica. Suele ser la función principal de los APF. Generalmente los filtros activos
de potencia en paralelo (SAPF por sus siglas en inglés) se usan para compensar los efectos de
armónicos en corriente, mientras que los filtros activos de potencia en serie (Series APF) se usan
para compensar armónicos de tensión [7]. Sin embargo, recientes trabajos han permitido realizar
compensación de tensión con el SAPF y compensación de corriente con el Series APF [28].
• Control de Reactivos. En la medida que la estrategia de control incluya generar corriente reactiva,
el APF puede realizar compensación reactiva. [7].
• Componentes de Secuencia Negativa y Cero. A frecuencia fundamental, tanto el desequilibrio
como las corrientes de neutro pueden ser compensadas con APF, siempre y cuando se incluya el
conductor de neutro [7].
• Flicker. Los APF pueden corregir la modulación irregular de baja frecuencia en tensión.
• Caídas y Aumentos de tensión. Comúnmente conocidos como ags y Swells respectivamente, en
el caso de las caídas son disminuciones de corta duración de la tensión de estado estable, causadas
generalmente por la puesta en marcha de cargas significativas. Mientras que los aumentos se
deben principalmente a desbalances de tensión por fallos monofásicos en sistemas trifásicos, o en
condiciones de baja carga por la acción de reguladores o bancos de capacitores sobrecompensando
el sistema, o por el efecto Ferranti.
1.6 Antecedentes
El filtrado activo se caracteriza por abarcar temáticas no solo con respecto a calidad de la potencia y
electrónica de potencia, sino también al análisis de señales [29], la teoría de los sistemas dinámicos y
control [30, 31], redes inteligentes [32], generación distribuida [33], análisis económico [34], etc. Las
secciones a continuación permiten abordar la temática del SAPF de forma acotada.
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1.6.1 Filtro activo de potencia en derivación
Como se mencionó en la sección 1.5, existen diversas topologías para compensar los efectos que
produce la operación de cargas no lineales. Los filtros activos o compensadores conmutados pueden
operar bajo distintas condiciones de carga y de red, ya que la estrategia de estimación y control los
proveen de flexibilidad y robustez. Sin embargo en algunas situaciones no se alcanza la compensación
esperada y se añaden nuevas problemáticas.
El filtro activo de potencia en derivación (SAPF) tiene algunas ventajas comparativas con el filtro activo
de potencia en serie (Series APF), ya que su elemento de acople a la red es considerablemente de menor
potencia y además no afecta la confiabilidad del circuito fuente-carga debido a su esquema de conexión.
La Figura 1.7 muestra el esquema de conexión de ambos tipos de filtro, donde queda claro que en el
Series APF, todo el flujo de potencia pasa a través del filtro.
Figura 1.7: Conexión del APF en derivación y en serie
Sin embargo, a pesar de sus ventajas comparativas, el SAPF es muy dependiente de las condiciones de
impedancia de la red, en especial con respecto al tipo de carga que se trata de compensar. A continuación
se desarrollará con mayor detalle el comportamiento del SAPF partiendo de una descripción detallada
del mismo incluyendo cada uno de sus módulos.
1.6.1.1 Esquema
La Figura 1.8 describe con claridad los módulos que componen el sistema completo en el que opera
un SAPF. Aquí es importante aclarar que la configuración en una red de cuatro hilos está por fuera del
alcance del documento ya que implica dinámicas adicionales que no aportan al desarrollo de la tesis.
1.6.1.2 Módulo de extraccción
Es la parte encargada de determinar las funciones que el SAPF cumple. Dependiendo de la función
objetivo, en este módulo se programan las estrategias de extracción que permitan alcanzarla, produciendo
la corriente de referencia que luego tendrá que ser generada con mayor potencia por el inversor para ser
inyectada en el PCC.
19
Capítulo 1. Preliminares
Figura 1.8: Esquema general de un SAPF en red 3F-3H
En la Figura 1.9, se muestra la estrategia de estimación que extrae la corriente de referencia por medio
de la teoría de potencia de Fryze [35], cuya función objetivo es obtener la corriente debida a la potencia
activa que consume la carga, para luego restarla de la corriente total de la carga y así obtener la corriente
debido a potencia no activa; lo que incluye las corrientes armónicas.
En los trabajos de Milanes [36] y Santos [37] se trata con mayor detalle las estrategias de estimación
más usadas que pueden programarse en este módulo.
Es importante anotar que la flexibilidad del SAPF depende principalmente de la estrategia que se
implemente, ya que algunas como la mostrada en la Figura 1.9 no permiten distinguir los fenómenos
que se quieren compensar y por lo tanto producen una corriente de referencia debida a todo lo que no
sea potencia activa. Esto por supuesto puede significar mayores esfuerzos de control sobre el inversor y
en algunos casos mayor potencia de diseño de los componentes del filtro.
De las diferentes técnicas existentes, revisadas por Milanés [36] y Santos [37] se resalta la técnica
usando teoría de potencia reactiva instantánea p-q, la cual goza de gran popularidad en el ámbito de
la compensación y el filtrado activo [25, 26, 38]. En la Figura 1.10 se muestran las ecuaciones que
componen esta estrategia, destacándose la selección de la potencia a compensar y la transformación
inversa que permite obtener las corrientes debidas a la potencia que se quiere compensar.
Por lo tanto es posible para la técnica de extracción usando teoría p-q, seleccionar lo que se quiere
compensar, por ejemplo solo armónicos, o solo reactivos. Incluso es posible mediante el uso filtros
digitales basados en la transformada de Fourier, compensar determinadas frecuencias [38].
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Figura 1.9: Módulo de extracción con Fryze
1.6.1.3 Módulo de control
Se encarga de manejar el lazo cerrado de control del inversor, recibe la señal de corriente de referencia
que ha sido generada por el módulo de extracción y mide la corriente que genera el puente inversor en
sus bobinas de acople. Esta última es la corriente que se inyecta en el PCC. Y como se muestra en la
figura 1.11, es posible usar casi cualquier técnica de control disponible. Los trabajos realizados por [20]
y [30], tratan con mayor detalle estas técnicas y se realizan comparativos de gran utilidad.
Finalmente las señales de control son moduladas usando técnicas de PWM como las que se mencionan
a continuación:
• PWM monopolar con portadora diente de sierra. Usa una onda diente de sierra con amplitud
entre [0, 1] y pendientes crecientes.
• PWM monopolar con portadora diente de sierra invertida. Usa una onda diente de sierra con
amplitud entre [0, 1] y pendientes decrecientes.
• PWM monopolar con portadora triangular. Usa una onda triangular con amplitud entre [0, 1],
simétrica horizontal.
• PWM bipolar con portadora diente de sierra. Usa una onda diente de sierra con amplitud entre
[ 1, 1] y con pendientes crecientes.
• PWM bipolar con portadora diente de sierra invertida. Usa una onda diente de sierra con
amplitud entre [ 1, 1] y con pendientes decrecientes.
• PWM bipolar con portadora triangular. Usa una onda triangular con amplitud entre [ 1, 1],
simétrica horizontal.
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Figura 1.10: Técnica de extracción con p-q
Tanto la amplitud de la portadora como la amplitud máxima de la señal a modular deben ser iguales para
poder representar adecuadamente la energía almacenada bajo la curva de la onda modulada. Los valores
de amplitud se seleccionan acorde con la conveniencia en el diseño. Los valores aquí presentados
corresponden a niveles de tensión con base en la unidad.
La selección del tipo de modulación es crucial para el funcionamiento del filtro, ya que dependiendo del
tipo de PWM usado, los efectos sobre la cancelación de amónicos y operación del mismo, pueden variar
considerablemente, como lo demuestran los trabajos de Rahmani [39] y Holmes [40].
1.6.1.4 Etapa de drivers
Cuando el módulo de control ha generado el PWM, todos los comandos necesarios para que el filtro
realice su función objetivo deben ser recibidos por los drivers, que en última instancia comandarán el
encendido o apagado de los dispositivos de conmutación que componen el puente inversor.
En la Figura 1.12, se puede ver el flujo que deben seguir los comandos de conmutación para lograr el
disparo adecuado de los dispositivos. Evitando en todo caso que halla solapamiento de la llave superior
con la llave inferior en cada rama, para evitar cortos; esto se logra incluyendo tiempo muerto.
1.6.1.5 Puente inversor
La corriente de referencia que se generó en el módulo de estimación, es una señal desprovista de
potencia, esta debe ser reproducida con la magnitud necesaria para equipararse a las corrientes
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Figura 1.11: Módulo de control
que fluyen a través del PCC. En la Figura 1.13, se puede apreciar como los comandos entregados
por la etapa de drivers, pueden hacer fluir una corriente a través de los inductores de acople hacia el PCC.
En esta imagen, la fuente VCC puede ser un capacitor o una batería. En caso de ser un capacitor, es
necesario agregar el control de la tensión en el mismo, en el módulo de estimación [41]. Si es una
batería, esta deberá estar alimentada desde una fuente externa de energía, como por ejemplo paneles
fotovoltaicos o aerogeneradores [42].
1.6.2 Modelo del SAPF
Modelando el SAPF como una fuente dependiente de corriente IC , tal que su ganancia corresponda a
la capacidad que tenga el mismo de generar la corriente de corrección adecuada, en la mayor sincronía
posible con lo que sucede en el sistema; es posible encontrar ecuaciones sencillas en el dominio de j!,
que describan la relación del filtro con el sistema que este trata de compensar.
IC = ILG (1.2)
En la ecuación (1.2) la ganancia G incluye el módulo de estimación y de control con los retardos
inherentes al procesamiento digital de las señales y el retardo debido a la propia estrategia de estimación
[43]. Adicionalmente, existe un retardo en la respuesta de conmutación del puente inversor, ya que la
tensión PWM que este genera debe ser transformada en corriente por los inductores de acople. Es por
ello que el inversor y los inductores de acople se comportan como un filtro pasa bajas como se describe
en la siguiente ecuación.
H(s) =
1
Lcs+Rc
(1.3)
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Figura 1.13: Inversor trifásico y acople inductivo
Entre tanto, si la función objetivo es compensar armónicos, esta ganancia está definida con la siguiente
ecuación.
G =
⇢ |G|f = 0
|G|h = 1 (1.4)
De esta forma G extrae la corriente armónica y rechaza la corriente fundamental. Sin embargo, si la
función objetivo del filtro requiere compensar reactivos, entonces el término |G|q = 1 debe ser agregado
a la ecuación (1.4) y por ende tenido en cuenta en la estrategia de estimación usada.
La función de transferencia del SAPF teniendo en cuenta los componentes más determinantes y sus
respectivos retardos, se comporta como sigue.
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G(s) =
IC
IL
= kGe(s)e
 ⌧s 1
Lcs+Rc
(1.5)
En la ecuación (1.5), k son los errores en la generación de la corriente de corrección que pasa a través de
los inductores de acople, que acorde con los resultados obtenidos puede variar entre valores cercanos a
cero y uno. Entre tanto ⌧ corresponde a los retardos en la estrategia de estimación y circuito de control,
principalmente incluirá los retardos correspondientes a la electrónica digital implementada. La función
de transferencia del módulo de extracción corresponde a Ge [43], la cual se puede asemejar a filtro
Notch o rechaza banda ideal, como el descrito por la ecuación (1.6) donde !0 es la frecuencia que se
quiere rechazar y I⇤C es la corriente debida a armónicos, la cual en este punto es una señal desprovista de
potencia que posteriormente será modulada por el PWM.
Ge(s) =
I⇤C
IL
=
!0 + s
!o + 2!0s+ s2
(1.6)
1.6.2.1 Con carga distorsionadora de corriente
El circuito equivalente cuando se compensa una carga distorsionadora en fuente de corriente, como por
ejemplo un rectificador completamente controlado con inductor para filtrar el rizado de corriente DC; se
muestra en la Figura 1.14.
Figura 1.14: SAPF con carga distorsionadora de corriente
Planteando la ley de corrientes de Kirchoff (LCK) en el PCC, se llega a las ecuaciones (1.7), (1.8) y a
(1.9).
IS = IL   IC (1.7)
IS =
ZL
ZS +
ZL
1 G
IL0 +
VS
ZS +
ZL
1 G
(1.8)
IL =
ZL
1 G
ZS +
ZL
1 G
IL0 +
1
1 G
VS
ZS +
ZL
1 G
(1.9)
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Desde el punto de vista de los armónicos, de (1.8) se deduce que para llevar las corrientes armónicas de
la fuente a cero (ISh = 0), es necesario que se cumpla la condición dada por la siguiente desigualdad.     ZL1 G
    
h
  |ZS|h (1.10)
De tal forma que ZS sea despreciable. Y considerando lo expresado en la ecuación (1.4); las ecuaciones
(1.8) y (1.2) se reducen a:
IC ⇡ ILh (1.11)
ISh ⇡ (1 G)IL0h + (1 G)VSh
ZL
⇡ 0 (1.12)
Para una carga distorsionadora en fuente de corriente, es fácil cumplir la condición dada en (1.10), ya
que generalmente ZL tiene un valor elevado y |1   G| se puede acercar a 0.1, ya que dependerá de la
efectividad de la técnica de extracción y la reducción de los retardos mencionados anteriormente [43],
así como del valor del inductor de acople.
Pero en la práctica, no se tiene una sola carga de este tipo, sino que se conectan otras cargas en paralelo
que hacen que la impedancia ZL se vea drásticamente reducida, lo que evita que la desigualdad (1.10)
se cumpla, y debido los términos del lado derecho en las ecuaciones (1.8) y (1.9), los armónicos de la
fuente circulen por estas cargas adicionales y generen problemas adicionales.
1.6.2.2 Con carga distorsionadora de tensión
El circuito equivalente para una carga distorsionadora de tensión, como por ejemplo un rectificador con
capacitor electrolítico para filtrar el rizado de la tensión DC; se muestra en la figura 1.15.
Figura 1.15: SAPF con carga distorsionadora de tensión
Planteando la LCK en el PCC, se llega a (1.13), (1.14) y a (1.15).
IS = IL   IC (1.13)
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IS =
VS   VL
ZS +
ZL
1 G
(1.14)
IL =
VS   VL
(1 G)ZS + ZL (1.15)
Desde el punto de vista de los armónicos, de (1.14) se deduce que para llevar las corrientes armónicas
de la fuente a cero (ISh = 0), es necesario que se cumpla la condición dada por la siguiente desigualdad.    ZS + ZL1 G
    
h
  1pu (1.16)
De tal forma que el denominador en la ecuación (1.14) sea proporcionalmente mayor que el numerador.
Y considerando lo dicho en la ecuación (1.4); las ecuaciones (1.14) y (1.2) se reducen a:
IC ⇡ ILh (1.17)
ISh ⇡ 0 (1.18)
En este caso cumplir la condición de la ecuación (1.16) no es fácil, ya que generalmente para este tipo
de carga ZL ⇡ 0 y ZS se encuentra al rededor de 10 %. Por lo que las corrientes armónicas del filtro
pueden fluir hacia la carga, lo que incrementaría los picos de corriente de la carga, así como los picos de
corriente del filtro; haciendo necesario incrementar la capacidad de potencia del SAPF. En adición, su
desempeño se ve drásticamente reducido, lo que se validará en el capítulo 4.
1.7 Conclusiones del capítulo
Se revisaron algunos conceptos sobre calidad de la potencia y fuentes de perturbaciones, incluyendo la
normativa más relevante.
Se estudiaron los tipos de carga no lineal más representativos.
Se revisaron los métodos para compensar los efectos de las cargas no lineales; destacándose de ellos el
filtro activo de potencia en derivación SAPF.
Se realizó una interpretación detallada de las ecuaciones nodales que se desprenden del circuito formado
por el SAPF y la red del usuario. Determinándose que siempre y cuando el SAPF compense los efectos
de una carga armónica en fuente de corriente o de alta impedancia, es fácil cumplir la condición de
operación dada en la ecuación (1.10). Sin embargo cuando el SAPF compensa los efectos de una carga
armónica en fuente de tensión o de baja impedancia es difícil cumplir la condición de operación dada en
la ecuación (1.16).
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Este capítulo se creó para dar profundidad a los conceptos más relevantes que se tocaron en la
introducción a este trabajo (Capítulo 1). Se espera que sirva de soporte para comprender el desarrollo de
la tesis.
2.1 Distorsión de la forma de onda
La distorsión de la forma de onda incluye todas las desviaciones de la forma de onda de tensión o
corriente de una sinusoidal ideal. Pero las variaciones en magnitud y frecuencia no son consideradas
distorsión de la forma de onda. Las diferentes distorsiones en las formas de onda son: armónicos,
interarmónicos y distorsiones no periódicas. En la mayoría de los casos solo se estudia la distorsión
armónica y las demás son despreciadas ya que son más difíciles de cuantificar a través de parámetros
adecuados. Los estándares IEC 61000-4-7 y IEC 61000-4-30 incluyen metodologías para medición de
estas tres formas de distorsión.
Es necesario hacer una distinción entre "calidad de la tensión" y "calidad de la corriente". La calidad
de la tensión es como la red afecta al consumidor o la carga; la calidad de la corriente es como el
consumidor o la carga afectan a la red. Una distinción similar se mantiene para la distorsión de la
forma de onda: tensiones distorsionadas afectan a los equipos del consumidor; corrientes distorsionadas
afectan los componentes de la red [2].
La distorsión armónica se estudia desde el análisis de Fourier, que como se vio en la sección ?? permite
la descomposición de una forma de onda no sinusoidal en una serie de términos sinusoidales múltiplos
de la frecuencia fundamental tanto en frecuencia como en ángulo de fase. Gracias a este análisis se
desprenden diferentes factores que se estudiarán a continuación.
2.1.1 Modelado de armónicos
El modelado de los sistemas de potencia eléctrica es normalmente realizado considerando condiciones
de región estable o cuasi estables. Las ecuaciones diferenciales resultantes son transformadas en
relaciones algebraicas, y los circuitos son resueltos a frecuencia fundamental.
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Los sistemas actuales presentan una compleja combinación de cargas no lineales que producen
armónicos en las formas de onda de tensión y corriente. Por lo que es necesario utilizar diferentes
estrategias para analizar los armónicos en el sistema de potencia cuando este alimenta cargas no lineales.
En general estas estrategias se dividen en: dominio del tiempo, dominio de la frecuencia y métodos
iterativos [2].
El modelado en el dominio del tiempo es frecuentemente usado para resolver las interacciones de cargas
no lineales con el sistema de potencia, mediante el uso de software como EMTP. El modelado en el
domino de la frecuencia, presenta mayor facilidad para la solución manual y la comprensión de las
interacciones básicas.
Modelo en el domino de la frecuencia. Los diferentes modelos en el dominio de la frecuencia,
asumen un sistema trifásico balanceado con sus respectivos armónicos, usa análisis monofásico para
una sola fuente de armónicos y se encuentra la solución directa.
Las corrientes armónicas que inyecta la carga no lineal son modeladas como fuentes constantes de
corriente armónica para hacer la solución lo más directa posible. Si se tiene en cuenta que en el sistema
de potencia pueden haber más cargas no lineales, y se ignoran las interacciones entre ellas, el concepto
de superposición puede ser usado para hallar el efecto armónico total [44].
Las formas de ondas periódicas pueden ser formuladas en términos de series de Fourier. Cada término
es llamado componente armónico de una forma de onda distorsionada. La frecuencia de cada armónico
es un múltiplo entero de la componente fundamental. Por lo tanto, una forma de onda no sinusoidal de
tensión y corriente pueden ser definidas como:
v(t) = Vdc +
nX
h=1
V (h)rmscos(h!ot+ ↵h) (2.1)
i(t) = Idc +
nX
h=1
I(h)rmscos(h!ot+  h) (2.2)
donde !0 es la frecuencia fundamental, h es el orden del armónico, V
(h)
rms, I(h)rms son las magnitudes RMS
del orden del armónico, y ↵h,  h son sus respectivos ángulos.
La expansión de Fourier está compuesta de los armónicos pares (e.j., 2, 4, 6, 8. . . ) y los
impares (e.j., 3, 5, 7, 9. . . .) de una forma de onda no sinusoidal. Los armónicos de orden 1 y 0
son asignados a la componente fundamental y a la componente DC en la forma de onda respectivamente.
Terceros armónicos. Son los múltiplos impares de el tercer armónico (h=3, 9, 15, 21,...). Estos ordenes
de armónicos tienen importancia en sistemas donde existe corriente fluyendo en la línea de neutro en
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una red de cuatro hilos. Dos problemas típicos son la sobrecarga del neutro y la interferencia telefónica.
Para un sistema trifásico perfectamente balanceado bajo condiciones no sinusoidales, la componente de
frecuencia fundamental por el neutro es cero. Pero las corrientes de terceros armónicos al estar en fase
se suman en la corriente de neutro.
Para evitar la circulación de estas corrientes se usa la configuración en delta, donde las corrientes de
terceros armónicos quedan atrapadas.
Armónicos de secuencia positiva, negativa y cero. Dado que el orden del armónico no solo multiplica
a la frecuencia fundamental sino también al ángulo de desfase, como se muestra en la ecuación (2.3) para
un sistema trifásico; para cada tipo de armónico se pueden presentar diferentes secuencias de fase [3].
i(h)a (t) = I
(h)
a cosh(!0t) (2.3)
i(h)b (t) = I
(h)
b cosh(!0t  120 ) (2.4)
i(h)c (t) = I
(h)
c cosh(!0t  240 ) (2.5)
La Tabla 2.1 resume la secuencia de los armónicos más comunes.
Tabla 2.1: Secuencia de los armónicos
h 1 2 3 4 5 6 7
Sec + - 0 + - 0 +
h 8 9 10 11 12 13 14
Sec - 0 + - 0 + -
h 15 16 17 18 19 20 21
Sec 0 + - 0 + - 0
2.1.2 Factores y medidas para distorsión armónica
Las metodologías de uso común para la medición de los problemas de calidad de la potencia provienen
de los estándares IEEE Std 100, IEC Std 61000-1-1, y CENELEC Std EN 50160 Apéndice C. En esta
sección se tratarán los más representativos a nivel de armónicos según Bollen [3].
Distorsión armónica total. En los sistemas eléctricos la componente de frecuencia fundamental (50
o 60 Hz) es generalmente dominante; esto es cierto especialmente para la tensión. A menudo es
útil caracterizar la desviación con respecto a una onda sinusoidal ideal a través de una parámetro
cuantificable. Esta cantidad debe indicar cuan distorsionada está la tensión o la corriente. El THD da
una cantidad relativa de energía que no está en la componente fundamental y está dada por la siguiente
ecuación:
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THD =
qPH
h=2 Ih
I1
(2.6)
La ecuación (2.6) es válida tanto para la tensión como para la corriente en valores RMS y su resultado
es típicamente representado en porcentaje. El valor de H debe ser escogido acorde con la norma o caso
de estudio [2]. Para la norma NTC 5001 de 2008, basada en la IEEE-519 de 2014 es H = 50, con lo
que el THD se calcularía hasta el 50th armónico.
Factor de forma. Se mide en medio ciclo, ya que el valor medio de una onda alterna es cero.
FF =
Irms
Imedia
(2.7)
Factor de rizado. Es la medida del contenido del rizado de una onda y está dado por:
FR =
IAC
IDC
(2.8)
2.2 Teoría p-q o de la potencia reactiva instantánea
La teoría p-q esta basada en un conjunto de potencias instantáneas definidas en el dominio del tiempo,
sin restricciones en las formas de onda y que pueden ser aplicadas a sistemas trifásicos de tres y cuatro
hilos. Además puede ser aplicada en estado estable y en estado transitorio. Esta teoría a mostrado ser
muy eficiente y flexible en el diseño de controladores para acondicionadores de potencia basados en
convertidores estáticos.
A diferencia de los conceptos convencionales, donde la potencia se caracteriza tratando el sistema
trifásico como tres circuitos monofásicos independientes, la teoría p-q hace uso de la transformada
de Clarke para transformar las tensiones y las corrientes de el marco de referencia abc al marco de
coordenadas ↵ 0 y después define las potencias instantáneas en este nuevo marco de referencia. Por lo
tanto, esta teoría considera el sistema trifásico como un todo, y no como una superposición o suma de
tres sistemas monofásicos [27].
La teoría p-q en su primera versión fue publicada en 1982 en japonés por H. Akagi, Y. Kanazawa y A.
Nabae, y posteriormente fue presentada a la comunidad internacional. A continuación se presenta un
breve extracto de los trabajos de estos investigadores [45].
2.2.0.1 La transformada de Clarke
La transformación ↵ 0 o transformada de Clarke, transforma las tensiones instantáneas de las tres fases
va, vb y vc que están en un marco de referencia temporal; en las tensiones instantáneas v↵, v  y v0,
que pasan a estar en un marco de referencia estacionario. La transformada de Clarke y su transformada
inversa están dadas por las siguientes ecuaciones:
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24 v0v↵
v 
35 = p2
3
24 1p2 1p2 1p21  12  12
0
p
3
2  
p
3
2
3524 vavb
vc
35 (2.9)
24 vavb
vc
35 = p2
3
264
1p
2
1 0
1p
2
 12
p
3
2
1p
2
 12  
p
3
2
375
24 v0v↵
v 
35 (2.10)
Las mismas matrices de transformación se utilizan para el cambio de las corrientes ia, ib e ic al eje ↵ 0.
24 i0i↵
i 
35 = p2
3
24 1p2 1p2 1p21  12  12
0
p
3
2  
p
3
2
3524 iaib
ic
35 (2.11)
24 iaib
ic
35 = p2
3
264
1p
2
1 0
1p
2
 12
p
3
2
1p
2
 12  
p
3
2
375
24 i0i↵
i 
35 (2.12)
Una de las ventajas de aplicar la transformación ↵ 0 es poder separar las componentes de secuencia
cero de las componentes de fase abc sin la necesidad de operar números complejos. Los ejes ↵ y   no
aportan a las componentes de secuencia cero.
Como en un sistema trifásico de tres hilos, no existe componente de corriente de secuencia cero, la
componente i0 puede ser eliminada en las ecuaciones (2.11) y (2.12). Lo mismo ocurre si las tensiones
de un sistema trifásico de cuatro hilos son balanceadas, no hay presencia de la componente de secuencia
cero v0. Por lo anterior podemos definir las siguientes simplificaciones en los casos expuestos:
v↵
v 
 
=
p
2
3

1  12  12
0
p
3
2  
p
3
2
 24 vavb
vc
35 (2.13)
24 vavb
vc
35 = p2
3
24 1 0 12 p32
 12  
p
3
2
35 v↵
v 
 
(2.14)
Y de forma similar para las corrientes:

i↵
i 
 
=
p
2
3

1  12  12
0
p
3
2  
p
3
2
 24 iaib
ic
35 (2.15)
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24 iaib
ic
35 = p2
3
24 1 0 12 p32
 12  
p
3
2
35 i↵
i 
 
(2.16)
2.2.0.2 Potencia activa instantánea en sistemas trifásicos en términos de las componentes de
Clarke
La transformada de Clarke y sus transformación inversa como se muestra en 2.9 y 2.12 tienen la
propiedad de ser invariantes en potencia. Esta propiedad es muy usada cuando la idea es el análisis de
la potencia instantánea en sistemas trifásicos [27].
La teoría p-q esta definida para sistemas trifásicos con o sin hilo de neutro. Tres potencia instantáneas:
la potencia instantánea de secuencia cero p0, la potencia real instantánea p y la potencia imaginaria
instantánea q, son definidas de los voltajes de fase y las corrientes de linea instantáneas en los ejes ↵ 0
de la siguiente manera [45] 24 p0p
q
35 =
24 v0 0 00 v↵ v 
0 v   v↵
3524 i0i↵
i 
35 (2.17)
Para el caso que no existe hilo de neutro en el sistema trifásico, se simplifica la anterior ecuación a:
p
q
 
=

v↵ v 
 v  v↵
  
i↵
i 
 
(2.18)
2.3 Invsersor trifásico conmutado
Los inversores poseen una gran ventaja en aplicaciones de electrónica de potencia, ya que permiten
hacer uso tanto de tensión DC como de tensión AC para producir de manera controlada la forma de onda
deseada. En la Figura 2.1 se puede ver un inversor con fuente de tensión o VSI por sus siglas en inglés.
Figura 2.1: Inversor trifásico tipo VSI
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Estos dispositivos están conformados por llaves o interruptores basados en semiconductores de potencia
como las que se tratarán a continuación.
2.3.1 Transistor bipolar como interruptor
El transistor bipolar es esencialmente un dispositivo manejado por corriente, la cual se inyecta en su
terminal de base haciendo fluir la corriente de fuente a través del colector hacia el emisor. Existen
esencialmente dos modos de operación de un transistor bipolar, el modo lineal o activo y el modo de
saturación. Una gran corriente de base puede hacer que el transistor se ponga en modo de conducción
permitiendo que fluya la máxima corriente por el colector, mientras que la tensión de colector a emisor
se mantiene relativamente pequeña [17].
En las aplicaciones actuales de electrónica de potencia, es necesario un circuito driver que maneje la
corriente de base y pueda encender el transistor, y que en adición pueda apagarlo con una corriente de
base inversa. En aplicaciones prácticas de conmutación existen ciertos tiempos de retardo y tiempos de
almacenamiento de electrones asociados a los transistores. La Figura 2.2 ilustra las formas de onda de
corriente de base a emisor y colector a emisor para un transistor bipolar NPN, conectado a una carga
resistiva, con una corriente de base IB. Se dan entonces, las siguientes definiciones asociadas a esas
formas de onda [17].
IB 
IB1 
90% 
VCE 
VBE 
VBE, sat 
10% 
tr tsgt 
IB2 
td tf , VCE 
Figura 2.2: Formas de onda de conmutación del transistor bipolar
Tiempo de retardo, td. Es definido como el intervalo de tiempo desde la aplicación de la corriente de
base IB1 al punto en el cual la tensión de colector-emisor VCE ha caído al 90 % del valor inicial de
apagado.
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Tiempo de subida, tr. Es definido como el intervalo de tiempo que toma la tensión de colector-emisor
VCE , en caer al 10 % desde el 90 % del valor de apagado.
Tiempo de almacenamiento, Tstg. Es el intervalo de tiempo desde el momento en que una corriente de
base de reversa IB2 es aplicada al punto donde la tensión de colector-emisor VCE ha alcanzado el 10 %
del valor final de apagado.
Tiempo de caída, tf , VCE . Es el intervalo de tiempo requerido por la tensión de colector-emisor para
incrementar desde el 10 % al 90 % del valor de apagado.
2.3.1.1 Conmutación con carga inductiva
Cuando el transistor maneja una carga inductiva, las formas de onda son diferentes. Dado que la
corriente en el inductor no fluye instantáneamente con la tensión aplicada. Normalmente, la inductancia
de la carga se comporta como una fuente de corriente, y por lo tanto carga la capacitancia de base a
colector del transistor más rápido que una carga resistiva. Entonces, para la misma corriente de base y
de colector, la tensión colector emisor cae más rápido que en el caso resistivo.
Por otro lado, las pérdidas de conmutación también deben ser controladas, debido a que afectan la
eficiencia del sistema y limitan la frecuencia a la cual se puede poner a conmutar un transistor. La
figura 2.3 muestra la característica de apagado de un transistor de potencia con carga resistiva (a) y carga
inductiva (b). Revisando las curvas se puede ver que la carga inductiva genera un pico más grande de
energía en el momento del apagado, comparado con la carga resistiva [17].
(a) 
IC VCE, off 
Energía 
t 
(a)
(b) 
IC VCE, off 
Energía 
t 
(b)
Figura 2.3: Curvas de pérdidas en conmutación
2.3.2 MOSFET de potencia
Los MOSFET de potencia difieren de los transistores bipolares en su principio de operación,
especificaciones y desempeño. De hecho, las características de desempeño son generalmente superiores
a los transistores bipolares: tienen tiempos de conmutación significativamente más rápidos, circuito
driver simple, ausencia de mecanismo de segunda ruptura, posibilidad de conectarse en paralelo, y una
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ganancia y tiempo de respuesta estables en un amplio rango de temperaturas. Los MOSFET fueron
desarrollados para aplicaciones en las cuales se trabaja en un espectro de más de 20 kHz, por ejemplo
desde los 100 kHz hasta 1 MHz, sin experimentar las limitaciones que tiene el transistor bipolar.
Una de las ventajas del MOSFET es el diodo parásito que se forma entre el drenaje y la fuente (D-S),
como se puede ver en la Figura 2.4(b). Esta característica lo hace útil como diodo de anclaje en
aplicaciones de conmutación con cargas inductivas [17].
Figura 2.4: Junturas del MOSFET (a), simbología (b)
2.3.2.1 Resistencia de encendido del MOSFET
La mayoría de MOSFET de potencia son fabricados usando diversos procesos, los cuales consisten en
empaquetar chips de Silicio en una estructura con un gran número de paquetes de celdas muy cerca una
de la otra. El objetivo de este empaquetamiento es en celdas múltiples es minimizar la resistencia de
drenaje a fuente (rDS(ON)) cuando el dispositivo está en el estado de encendido. Cuando rDS(ON) es
minimizado, el dispositivo puede conmutar con mayor potencia, ya que la tensión entre drenaje y fuente
se ve reducida.
Los MOSFET se han vuelto importantes en aplicaciones discretas de potencia debido principalmente a
su alta impedancia de entrada, rápidos tiempos de conmutación y una baja resistencia de encendido. Sin
embargo, la resistencia de encendido de algunos dispositivos incrementa como incrementa la capacidad
de tensión de drenaje a fuente, por lo tanto limita los valores prácticos a aplicaciones debajo de unos
cientos de voltios [17].
2.3.3 Transistor bipolar de compuerta aislada (IGBT)
Para hacer uso de las ventajas de los MOSFET de potencia y los BJT juntos, un nuevo dispositivo, el
transistor bipolar de compuerta aislada (IGBT por sus siglas en inglés), ha sido introducido en años
recientes. La compuerta es controlada por tensión, tiene las altas velocidades de conmutación del
MOSFET y el bajo voltaje de saturación de los transistores bipolres; el IGBT es mejor que los otros
dispositivos en muchas aplicaciones de potencia.
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Está compuesto por un transistor con un MOSFET de canal N conectado a la base de un transistor PNP
en configuración pseudo Darlington. La ausencia del diodo parásito permite escoger un diodo externo
de anclaje más rápido. Esta característica puede ser una ventaja o una desventaja, dependiendo de la
frecuencia de operación, costo de los diodos, corriente requerida, etc. [17]. La Figura 2.5 (a) muestra el
símbolo del IGBT y la figura 2.5 (b) muestra el circuito equivalente.
Figura 2.5: Símbolo del IGBT (a), equivalente (b)
En los IGBT los valores de resistencia de encendido han sido reducidos por un factor de 10, comparado
con los MOSFET convencionales de canal N para tamaños y tensiones comparables. Los módulos de
IGBT están ganando terreno rápidamente en aplicaciones como inversores, sistemas de UPS y en el
entorno automotriz.
Las capacidades de estos dispositivos están mas allá de los 1800 V y 600 A. Los límites de frecuencia
son cercanos a los 5 kHz y alcanzan más allá de los 20 kHz, mientras que módulos inteligentes de IGBT
que incluyen diagnóstico y control lógico junto con el controlador de compuerta, se están introduciendo
al mercado [17].
2.4 Modulación por ancho de pulso PWM
La modulación por ancho de pulso (PWM por sus siglas en inglés), es la base del control en electrónica
de potencia. El tiempo cero teórico de subida y caída de una onda PWM es la forma preferida para
manejar los dispositivos semiconductores de potencia de hoy en día. Con la excepción de algunos
convertidores resonantes, la gran mayoría de circuitos de electrónica de potencia son controlados por
señales PWM. Los rápidos tiempos de subida y bajada aseguran que los dispositivos de electrónica de
potencia se enciendan y apaguen tan rápido como las limitaciones prácticas lo permitan, minimizando
las transiciones de estado y con ello las pérdidas de conmutación. Sin embargo otras consideraciones
como el ruido por interferencia electromagnética emitida (EMI), puede imponer un límite aún mayor
para la velocidad a la cual se conmuta de encendido a apagado, lo que hace que los tiempos de subida
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y bajada no sean cero en situaciones prácticas. A continuación se estudiarán los tipos más comunes de
PWM asumiendo tiempos de subida y bajada iguales a cero [46].
La modulación por ancho de pulso a frecuencia constante puede ser producida por simple comparación
matemática de una señal de referencia u(t), con una señal portadora c(t). La salida del PWM es binaria
y se describe con la siguiente ecuación:
bpwm(t) = sgn[u(t)  c(t)] (2.19)
En la ecuación 2.19 sgn es la función signo. Pueden usarse tres tipos de señal portadora:
• Portadora diente de sierra. La pendiente creciente está hacia la izquierda; esto hace que el flanco
de subida del PWM esté determinado por un tiempo fijo que corresponde al segmento de pendiente
infinita de la portadora, mientras que el flanco de bajada del PWM está determinado por la señal
de referencia u(t), como se muestra en la Figura 2.6. En este tipo de modulación los anchos de
pulso están alineados hacia la izquierda.
Figura 2.6: PWM con portadora diente de sierra
• Portadora diente de sierra invertido. La pendiente creciente está hacia la derecha; esto hace que
el flanco de de subida del PWM esté determinado por la señal de referencia, mientras que el flanco
de bajada está determinado por el segmento de pendiente infinita de la portadora, como se muestra
en la Figura 2.7. En este tipo de modulación los anchos de pulso están alineados hacia la derecha.
• Portadora triangular. Tanto el flanco de subida del PWM como el de bajada están determinados
por la señal de referencia u(t), como se puede ver en la Figura 2.8. En este tipo de modulación los
anchos de pulsos son simétricos con la señal de referencia.
También es posible que estos tres tipos de PWM sean monopolares o bipolares, dependiendo del tipo de
aplicación. La modulación con portadora diente de sierra es muy usada en conversores DC-DC. Por otra
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Figura 2.7: PWM con portadora diente de sierra invertido
Figura 2.8: PWM con portadora triangular
parte, la modulación con portadora triangular elimina algunos armónicos cuando la onda de referencia
es una sinusoidal, y además es el método preferido para conversores AC-DC y DC-AC, donde la señal
de referencia contiene componentes sinusoidales [46].
En un PWM monopolar la señal de referencia es de la siguiente forma:
u(t) = u0 + u1sen(!1t+ ✓1). (2.20)
En la ecuación 2.20, u0 es componente DC y puede ser cero para aplicaciones donde no sea necesario.
También u1 es el valor máximo de la señal de referencia y puede ser cero cuando se pretende modular
un nivel de tensión DC. Además es posible incluir armónicos en la señal de referencia [46].
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2.5 Conclusión del capítulo
Se brindó al lector un soporte conceptual adicional, para facilitar la comprensión de los contenidos de
los siguientes capítulos.
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Planteamiento del problema y estado del arte
En el capítulo 1 se concluyó de forma analítica que el filtro activo de potencia en derivación tiene
dificultades para alcanzar la condición de operación, en términos de las impedancias de la red de
suministro y de la carga, cuando el filtro trata de compensar la corriente debida a la operación de cargas
en fuente armónica de tensión.
3.1 Simulación inicial
Para verificar dicha problemática y poner a prueba los aportes realizados por algunos autores alrededor
de este tema, se construye el modelo en Simulinkr de la figura 3.5, usando los parámetros que se
detallan en la Tabla 3.1.
Tabla 3.1: Parámetros iniciales de simulación
Parámetro Elemento
Fuente Línea Carga Compensador
Voltaje 440 V AC – 440 V AC 1500 V DC
Resistencia 1m⌦ 0.11 ⌦ 26 ⌦ 10m⌦
Inductancia 0.41mH 0.086mH – 20mH
Capacitancia – – 2800 µF –
Frecuencia 60 Hz – 10 kHz 20 kHz
La simulación consiste en un variador de velocidad (ASD por sus siglas en inglés) de 5 HP; con un
compensador conmutado en derivación conectado en terminales del mismo (Figura 3.5). La impedancia
del alimentador se ha incluido para enfocar la simulación a la carga. Los resultados de la Figura 3.5 se
obtienen usando la estrategia de estimación con teoría p-q y control de la corriente de referencia por
banda de histéresis de frecuencia fija [20].
En los trabajos de Haddad [47] se detalla un método gráfico y analítico para determinar los parámetros
iniciales del filtro activo de potencia. En esencia los parámetros más determinantes para este método
41
Capítulo 3. Planteamiento del problema y estado del arte
son el valor de inductancia de acople del filtro, el valor de tensión DC del inversor y la frecuencia de
conmutación.
Para empezar, si se usa un capacitor para proveer la tensión DC, esta será sostenida acorde con la técnica
de control implementada; Xie Bin en sus trabajos sobre control de tensión del bus DC [48], detalla
las técnicas más usadas para este fin. En nuestro ejemplo la tensión DC se garantiza con una fuente
constante para aislar el problema solo a la respuesta AC del compensador. El punto de partida es el valor
obtenido de la siguiente ecuación:
Vdc > 2 ⇤ VS ⇤
p
2 (3.1)
En la ecuación 3.1 VS es el valor RMS de la tensión de línea a línea de la fuente trifásica.
El valor del inductor y frecuencia de conmutación se extrae con base en los ejemplos realizados en [49]
y [50]. De esta forma el modelo de simulación inicial queda plenamente determinado.
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Figura 3.1: SAPF compensando corriente de un ASD de 5HP a 440 VRMS
En la Figura 3.2, la tensión en el PCC (trazo azul) se ve distorsionada, como es de esperarse para este
tipo de carga. El compensador es encendido y desde este punto se puede apreciar como la compensación
es inefectiva, la corriente de la fuente (trazo verde) aún no es sinusoidal y la tensión sigue distorsionada.
En adición el compensador debe soportar grandes picos de corriente por sus elementos (trazo rojo).
El cálculo del THDi muestra una desviación de la corriente con respecto a la sinusoidal del 55,51 % y
con respecto a la tensión un THDv del 1,8 %. Valor que se encuentra por fuera de los límites establecidos
tanto por la IEEE 519 de 2014 [15] y la NTC 5001 de 2008 [51].
42
Capítulo 3. Planteamiento del problema y estado del arte
0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1 0.11 0.12
−500
0
500
V 
Ca
rg
a 
(V
)
0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1 0.11 0.12
−20
0
20
I F
ue
nt
e 
(A
)
0.05 0.06 0.07 0.08 0.09 0.1 0.11 0.12
−20
0
20
I C
om
p 
(A
)
Tiempo (Segundos)
Figura 3.2: Comportamiento del SAPF frente a carga de baja impedancia
Es claro que ante cargas de baja impedancia el SAPF no logra corregir la distorsión de tensión, la
corriente no alcanza una forma sinusoidal aceptable y tiene que soportar picos de corriente elevados
a través de él, lo que incrementa no solo las pérdidas de conmutación sino también la capacidad de
potencia necesaria en los elementos que lo componen.
3.2 Hipótesis
Realizando una superposición de la corriente de corrección y la de carga mientras el SAPF está operando
como se muestra en la Figura 3.3, y teniendo en cuenta los conceptos ya estudiados, si se observan las
ondas de corriente, se puede plantear la siguiente hipótesis:
En un filtro activo de potencia en derivación, la corriente de compensación siempre estará atrasada
con respecto a la corriente de carga. La compensación de la corriente de fuente dependerá de la
capacidad del inversor de seguir los cambios de corriente de carga.
De acuerdo con esta hipótesis es fácil concluir de la Figura 3.3, que cuando la corriente de corrección
está buscando su valor pico, la corriente de la carga ha cambiado de dirección, por lo que IC ⇡ ILh no
se puede cumplir.
La corriente generada por el inversor no es producida a la velocidad necesaria para coincidir con la
forma de onda de corriente obtenida por el módulo de extracción; ya que el inversor con la bobina de
acople se comportan como un filtro pasa baja que terminará afectando la capacidad de seguimiento de
la corriente de referencia. El término velocidad es adecuado ya que se está hablando de la capacidad de
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Figura 3.3: Superposición de corriente de corrección y corriente de carga
responder a cambios bruscos, es decir la característica di/dt del filtro.
Un análisis por diagrama de Bode evidencia esta situación con facilidad. En la figura 3.4 es claro que
más allá de la frecuencia fundamental, el ángulo de fase ya es cercano a 90 , lo que en última instancia
termina retrasando la respuesta del inversor a los cambios de la corriente de referencia.
−40
−30
−20
−10
0
M
ag
nit
ud
 (d
B)
10−1 100 101 102 103
−90
−45
0
Fa
se
 (d
eg
)
Diagrama de Bode
Frecuencia  (Hz)
Figura 3.4: Diagrama de Bode
Le Roux, W., en [52] trata el tema de la inefectividad en la compensación cuando la característica di/dt
de la carga es muy grande. Se establecen parámetros de medida de dicha inefectividad y se realizan
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diversas pruebas que demuestran que el SAPF no corrige adecuadamente frente a este tipo de cargas.
En ese orden de ideas se revisarán los aportes más representativos encontrados en la revisión
bibliográfica, con respecto a la hipótesis planteada.
3.2.1 Reactor inductivo
Fang Zheng Peng en el año 1998 [43] propuso el incremento de la inductancia de carga, conectando
un reactor en serie del lado AC, de tal forma que la parte izquierda de la desigualdad (1.16) estudiada
en el capítulo 1, pueda estar al rededor de 3 en por unidad, para que la corriente de compensación sea
adecuada y el SAPF opere con picos de corriente menores.Discrete,
Ts = 1e-06 s.
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Figura 3.5: SAPF con reactor inductivo
Los resultados de simulación muestran que la corriente de la fuente se torna sinusoidal (Figura 3.6), con
un THDi del 9,35 % y un THDv del 0,17 %; consiguiendo también que los picos de corriente del filtro
activo se reduzcan casi en un 50 %.
Esta solución es poco atractiva, ya que un reactor es un dispositivo voluminoso, incrementa las perdidas
de potencia por calentamiento y además; mas allá de incrementar la impedancia de la carga para cumplir
con la condición de la desigualdad (1.16), modifica la naturaleza de la misma de receptor de tensión a
receptor de corriente; lo que naturalmente fuerza a la corriente a reducir su valor di/dt.
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Figura 3.6: Comportamiento del SAPF incluyendo reactor inductivo
3.2.2 Inductancia de acople
Antes de realizar modificaciones a los parámetros físicos del SAPF, es necesario preguntarse si el
módulo de extracción está obteniendo la corriente debida a los armónicos con la precisión necesaria.
Esto es fácil de comprobar si se realiza una resta de la onda de corriente de carga con la onda de
corriente de referencia, es decir, IL   I⇤C de manera que se cumpla con la LCK planteada en la sección
1.6.2. El resultado se puede ver en la figura 3.7.
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Figura 3.7: Suma de señales
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Los resultados de la Figura 3.7 indica que las corrientes armónicas se están extrayendo en forma
adecuada ya que después del transitorio correspondiente a la conexión del filtro, la corriente de la fuente
se torna sinusoidal. Aunque es evidente que existe algo de ruido que puede llevar a que el inversor no
opere con exactitud.
Lo anterior supone la necesidad de mejorar la capacidad de seguimiento de corriente de referencia, ya
que como quedó establecido, el uso de un inductor choke no es atractivo. Por lo que se plantea modificar
la inductancia de acople.
Tradicionalmente se considera que el inversor trifásico conmutado está produciendo una onda de tensión
constante, que aplicada a los terminales de los inductores de acople hacen circular una corriente en forma
de rampa a través de ellos [17, 53, 54]; dado que la corriente en el inductor es la integral de la tensión
aplicada, como se muestra en la siguiente ecuación.
if =
1
LF
Z TD
0
(VDC   vS)dt (3.2)
En la ecuación (3.2), T es el periodo de conmutación y D es el ciclo útil. De esta forma la estrategia de
control haciendo uso del ciclo útil asegura que la forma de onda generada corresponda con la forma de
onda obtenida del módulo de extracción.
Por tanto, la pendiente de la corriente que circula por los inductores de acople dependerá del valor de su
inductancia, así como del valor de la tensión VDC ; en esta interpretación la tensión de la fuente vS puede
considerarse constante en un ciclo de conmutación.
Dicho esto se concluye que pendientes de corriente más elevadas permitirán alcanzar con mayor
velocidad el valor de corriente que el comando de control determina durante el ciclo útil de conmutación,
pero a su vez pendientes mayores a las requeridas transferirán parte del rizado de alta frecuencia a la
tensión en el PCC. Por lo que se presentan dos opciones, la primera es incrementar el valor de tensión
DC y la segunda es usar una inductancia menor.
3.2.2.1 Incremento de la tensión DC
La primera opción es aumentar el valor de la tensión DC; esto se hace para obtener un valor de pendiente
mayor y además para que en los puntos donde la tensión vS es cercana a la tensión pico, el valor
resultante de tensión DC no se vea afectado debido a la resta en la ecuación (3.2). El valor límite será el
valor físico realizable [47].
En el presente ejemplo la tensión DC se garantiza con una fuente constante para aislar el problema solo
a la respuesta AC del filtro. Por lo que será necesario usar algún tipo de conversor DC para incrementar
el valor de tensión al valor requerido [33].
Atendiendo a la recomendación expuesta por Dyung en [50], el valor de tensión DC debe ser mayor
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que tres veces la tensión pico de la fuente. Así se realiza la simulación con una tensión de 1930V,
obteniendo una reducción de distorsión armónica total en corriente de apenas 1.1 % calculada hasta el
armónico 50th. En adición, el incremento de tensión DC también tiene impacto sobre las pérdidas de
conmutación del inversor ya que supone mayor tensión aplicada sobre colector y emisor en los IGBT.
Lo anterior tampoco es una alternativa muy atractiva, dado que supone un incremento de 430 V por
encima del valor inicial de simulación con una pequeña reducción de distorsión. Por ello no será tenido
en cuenta en los procesos a seguir, teniendo en cuenta que es importante entender el comportamiento de
este parámetro.
3.2.2.2 Determinación del valor de inductancia de acople.
Algunos autores como Chaoiu y Diyung [50] y Chaoiu [49], han desarrollado metodologías para
calcular el valor de inductancia adecuado para un SAPF. Sin embargo en el desarrollo de este trabajo, se
ha podido constatar que la dependencia del inductor de acople con los parámetros de la red, el tipo de
distorsión que genera la carga y los parámetros del filtro; hacen que sea necesario realizar un proceso de
sintonización de este valor.
Por tanto, con base en los conceptos mencionados y las consideraciones hechas en dichos trabajos con
respecto al valor del inductor de acople, se realiza una simulación en Matlabr que obtiene los valores
de THDi con valores de LF desde 0.1 mH hasta 20 mH. Los resultados se puede ver en la Figura 3.8.
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Figura 3.8: Variaciones de inductancia de acople vs. THDi
Con este resultado se determina que el valor de inductancia más adecuado con respecto a la reducción
de THDi, corresponde a 11mH. Una nueva simulación muestra el resultado de la selección de este valor.
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Figura 3.9: Respuesta usando inductor de 11 mH
La mejora es apreciable en términos de la distorsión presente hasta el armónico 50th, como se puede ver
en la Tabla 3.2, sin embargo se incrementa el ruido de alta frecuencia que se aprecia incluso en la tensión
de alimentación.
3.2.3 Frecuencia de conmutación
Dado que la longitud de los segmentos de rectas que constituyen la onda de corriente de corrección,
están determinados por el ciclo útil y este a su vez está determinado por el periodo de conmutación,
es de esperarse que una frecuencia de conmutación más alta pueda producir segmentos de recta o
soluciones más cortas y cercanas a la onda de referencia. Sin embargo este no es un recurso ilimitado,
ya que depende de las capacidades del hardware en términos de frecuencia de muestreo, capacidad
computacional y tiempos de cierre y apertura de los IBGT, que a su vez están limitadas más por aspectos
térmicos que de velocidad [55].
El siguiente experimento consiste en evaluar la respuesta del SAPF cuando es provisto de una frecuencia
de conmutación más elevada. Valores experimentales en [56] y [57] muestran que con una adecuada
técnica de conmutación es posible llegar a 100 kHz sin un incremento de pérdidas considerables. A estas
técnicas se les conoce como de conmutación suave o conmutación sin pérdidas; ya que se busca realizar
el cierre de las llaves cuando la tensión cruza por cero, y la apertura cuando la corriente cruza por cero.
Independientemente de la técnica de conmutación usada, el aspecto de mayor relevancia es que el
total de pérdidas de conmutación del inversor, no supere las pérdidas por corrientes armónicas en los
elementos resistivos de la red, que suman en total 31,8 W sin el uso del filtro.
Los resultados de la Tabla 3.2 muestran el comportamiento de las distintas variaciones, teniendo en
cuenta tanto el aspecto de desempeño en la compensación así como el comportamiento frente a las
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Figura 3.10: Respuesta con frecuencia de conmutación a 50 kHz
pérdidas de potencia. Las pérdidas fueron calculadas a partir de las curvas de energía en conmutación
proporcionadas por el fabricante, en este caso para un puente de IGBT SKM50GD125D de Semikronr.
Se tomó la corriente promedio que pasa por las llaves y posteriormente se obtuvo la energía en mJ
disipada por el conjunto de IGBT y diodos de anclaje, para después aplicar la fórmula para cálculo de
pérdidas de [58]:
Psw = 6
1
⇡
(Eon + Eoff + Eerrl)fcom
Vdc
Vdata
(3.3)
En la ecuación (3.3), Vdata es la tensión a la que se obtuvieron las curvas del fabricante y el autor la ha
incluido en la fórmula para realizar el ajuste respectivo.
Tabla 3.2: Resultados
Índice
Parámetros
fcom =20 kHz fcom =50 kHz
LF =20 mH LF =11 mH LF =11 mH
THDi % 33, 2 22, 4 14, 6
THDv % 2, 5 1, 8 1, 4
Pérdidas Inv 14.2 W 16 W 41 W
Se puede apreciar que las pérdidas de conmutación son mayores a las pérdidas por calentamiento de
conductores debidas a los armónicos. Así que desde el punto de vista del diseño es deseable hacer uso
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de técnicas de conmutación suave [59], [56], [57] que justifiquen estas variaciones desde el punto de
vista de pérdidas.
A pesar de esto, desde el punto de vista de la operación se debe evaluar la conveniencia del uso del
SAPF poniendo en consideración la reducción de costos por penalizaciones si se está dentro de los
límites de THDi que exige el marco regulatorio de cada país. En la tabla 1.3 se condensan estos límites.
La normativa Colombiana exige que se sigan los lineamientos de la NTC 5001 de 2005 [51] que está
armonizada con la IEEE 519 de 2012 [15]. De manera que también aplica la tabla 1.3, teniendo en
cuenta que el cálculo de distorsión armónica total debe hacerse hasta el armónico 50th.
En el presente ejemplo la capacidad de corto del sistema es de 2350 A y la corriente de la carga es de 11
A, con lo que la relación ISC/IL es igual a 214, por lo que el sistema está clasificado dentro del intervalo
100<1000.
Los resultados de la Tabla 3.2 muestran que se cumplen los requerimientos para armónicos de orden
inferior, pero para los armónicos de orden superior se superan los niveles, ya que el THDi calculado
para 11th, 13th y 15th es igual al 8,1 %. Por lo que es necesario buscar soluciones con respecto a la parte
lógica del SAPF.
3.2.4 PLL en el módulo de extracción
En el ejemplos mostrado en [60], el módulo de extracción está implementado a través de la teoría de
la potencia reactiva instantánea p-q, [25, 26, 38]. Que ha demostrado ser flexible y robusta aplicada a
los compensadores, acondicionadores o filtros activos de potencia. En la Figura 3.11 se detallan las
ecuaciones implementadas en el módulo de extracción.
Es importante notar que en el bloque del selector es posible escoger o programar la potencia que se
quiere compensar. Para el presente ejemplo se está compensando la potencia activa oscilante (⇠p), la
potencia reactiva oscilante (⇠q) que corresponden a los armónicos, y la potencia reactiva constante (q)
tradicionalmente compensada con capacitores.
La operación a realizar es tomar la forma de onda que entrega el módulo de extracción restada a la
corriente de carga, de tal forma que se cumpla que IS = IL   ILh. El resultado se muestra en la Figura
3.12 (a). Donde es claro que a nivel de señales la solución es adecuada pero no es exacta, ya que existe
evidencia de distorsión en forma de ruido en el resultado de esta operación. De modo que si a nivel de
simples señales la solución no es exacta, cuando el inversor trate de generar la solución en potencia, esta
estará aún más lejos de la esperada.
El origen de ello radica en que la solución que entrega el módulo de extracción, está basada en tensiones
que también tienen distorsión, en este caso THDv=2.5 % ya que la carga es una fuente armónica de
tensión. El resto corresponde al ruido de alta frecuencia que se transfiere del filtro a la tensión. Esto es
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Figura 3.11: Extracción usando teoría p-q
importante dado que la estrategia de extracción asume tensiones sinusoidales y balanceadas. Es por ello
que se debe implementar un enganche de fase a frecuencia fundamental conocido como PLL (Phase
Locked Loop) [28, 61, 62].
La implementación de un PLL del tipo SFR (Synchronous Reference Frame), permite estimar la
corriente de referencia dado un juego de ondas de tensión sinusoidales a frecuencia fundamental y
enganchadas al ángulo de las fases del sistema. Lo cual produce los resultados de la Figura 3.12 (b).
De esta forma la solución hasta el módulo de estimación es exacta, pero es el inversor quién no puede
seguir la referencia adecuadamente, como es apreciable en la Figura 3.13.
Estos resultados también incluyen el uso de un inductor de 10 mH y frecuencia de conmutación de
50kHz. Aunque es importante aclarar que con respecto a distorsión armónica total, se tiene una
reducción de THDv de 0.21 % y THDi de 1.3 %. Lo cual puede no parecer no ser suficiente, pero es
importante contar con una extracción o solución de las corrientes armónicas, lo más exacta posible antes
continuar con cualquier otra modificación.
Esta modificación trae consigo un problema y es que el PLL necesita de por lo menos un ciclo de la
onda de tensión para generar el juego de tensiones trifásicas sinusoidales, balanceadas y en enganchadas
a la fase del sistema; lo cual reduce las capacidades del filtro para actuar ante transitorios [63]; siendo
necesarias modificaciones a su estructura como se puede ver en los trabajos de Carlos da Silva [64].
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Figura 3.12: Respuesta del módulo de extracción
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Figura 3.13: Respuesta del SAPF añadiendo PLL
3.2.5 Módulo de control
Caceres, G.A.V en [30] realiza interesantes comparaciones entre distintas técnicas de control para el
seguimiento de la corriente de referencia en filtros activos utilizando diferentes formas de onda de
referencia. Sin embargo las ondas usadas en dicho trabajo no tienen cambios abruptos como si lo tienen
las ondas de corriente que se tratan de seguir en este trabajo.
Muchos autores han obtenido resultados de simulación corrigiendo corrientes distorsionadas
provenientes de cargas con una impedancia considerable. En [20, 65, 66] se pueden encontrar
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dichos ejemplos. Incluso en los ejemplos provistos en la ayuda de Simulink para filtros activos o
compensadores, las cargas usadas son del tipo en fuente de corriente.
A continuación se revisará el modelo dinámico del SAPF y se estudiará brevemente el control por banda
de histéresis de frecuencia fija, que es uno de los controladores más populares en los filtros activos de
potencia [31], dada la simplicidad en su diseño, y que además fue implementado a lo largo de este
trabajo.
3.2.5.1 Modelo dinámico del SAPF
Diferentes autores han presentado diversos modelos del SAPF [67, 68], estos modelos dependen de
los elementos que se vayan a tener en cuenta; por ejemplo, la impedancia y tensión de la fuente, la
impedancia de la carga, la impedancia de la red, del inversor, la tensión DC, la capacitancia del inversor,
etc.
En general se debe cumplir la ecuación (3.2), con lo que en concordancia con [69], la variable de estado
será la corriente en el inductor, dada por la ecuación:
dic
dt
=
vdc   vs
Lc
(3.4)
En la ecaución (3.4) la tensión vs se puede asumir constante en un periodo de conmutación para
la implementación del controlador. De esta forma y como se dijo anteriormente; el problema en la
compensación se centra en el puente inversor con su inductor de acople y la estrategia de control; por
lo que es posible expresar el lazo cerrado de control como se muestra en la Figura 3.14, donde se ha
incluido la resistencia de las bobinas de acople.
 Gc(s)
 
1
LFs+ RF
 iac
* (s)  iac(s)
Controlador 
Inductor 
Inversor 
 e(s)  uc(s)
Figura 3.14: Diagrama de lazo cerrado del inversor
3.2.6 Control por banda de histéresis de frecuencia fija
Este controlador ha demostrado diversas ventajas, ya que es fácil de implementar y no requiere conocer
los parámetros de la planta, la Figura 3.15 muestra el diagrama usado, donde la salida del Relay HBand
es llevada al flip-flop D que fija la frecuencia de conmutación al valor deseado.
Pero a pesar de las ventajas que pueda tener este tipo de control frente a las dinámicas de cargas no
lineales, tiene una gran dificultad, ya que no le importa que tan grande sea el error, por lo cual mantendrá
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Figura 3.15: Controlador por banda de histéresis de frecuencia fija
el ciclo útil en 1 o en 0 durante el tiempo que el inversor requiera para llevar el error a estar nuevamente
dentro de la banda. Lo cual puede hacer que los interruptores IGBT conduzcan corriente por mucho
tiempo y lleguen a su límite térmico.
Por esta razón es necesario proponer otro tipo de controlador cuya técnica de modulación limite el
máximo error al 100 % del ciclo útil, es decir que no permita saturar el ciclo útil, y de esta forma evitar
periodos continuos con los interruptores IGBT encendidos o apagados.
3.3 Conclusión del Capítulo
Se comprobó el desarrollo analítico del SAPF mediante simulación, evidenciando el problema de
investigación y su origen.
Se estudiaron cada una de las partes implicadas en la capacidad de seguimiento de corriente de referencia
del inversor, mediante la implementación de las mejoras propuestas por otros autores.
Se revisó el control por banda de histéresis de frecuencia fija, sus fortalezas y debilidades.
Explorados los aportes más representativos con respecto a la compensación de corriente usando filtro
activo de potencia en derivación para fuentes armónicas de tensión; se procede a plantear una solución
enfocada en el módulo de control, que permita a partir del estado del arte reducir los problemas
mencionados en este capítulo y lograr una mejor compensación de corriente de fuente.
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Partiendo de las mejoras implementadas en el capítulo 3, se propone intervenir sobre el módulo de
control, en específico en la etapa de modulación PWM, ya que como se dijo, es necesario saturar el ciclo
útil para evitar que los interruptres IBGT estén conduciendo corriente durante demasiado tiempo.
4.1 Implementación de PWM Bipolar
La literatura alrededor de los filtros activos es rica con respecto a casi todos sus componentes o
estrategias de control; sin embargo existen muy pocos trabajos con respecto a la modulación del ancho
de pulso para generar los disparos de los interruptores. En general se puede encontrar el uso de los
PWM unipolares, pero no se profundiza en este tema [70–72].
En el control del filtro activo de potencia, la señal de error es alternante, el PWM monopolar con el cual
inició este experimento, compara el lado positivo del error con la onda portadora (triangular o diente
de sierra); esto hace que se pierda un lado de la información del error o que sea necesario añadir un
DC-offset a la señal de error.
Vasca, en [46] explica que el PWM con portadora triangular es preferido para aplicaciones de conversión
DC-AC y AC-DC, lo cual lo convierte en candidato ideal para esta aplicación, ya que un inversor no
es más que un conversor de este tipo. Adicionalmente la ecuación de la señal de referencia del PWM
(2.20), establece que dicha señal puede tener un DC-offset así como ser exclusivamente alternante,
dependiendo de la conveniencia de la aplicación. Y dado que el error que se obtiene en el módulo de
control es alternante, es posible implementar un PWM con portadora triangular y además bipolar para
evitar incluir un DC-offset. El tipo de PWM propuesto, corresponde al mostrado en la Figura 4.1 donde
c(t) es la onda portadora y u(t) es la señal del error.
La Figura 4.2 muestra el esquema del controlador; el cual está fundamentado en la portadora triangular
y alternante, en este caso a 50 kHz para mantener concordancia con los parámetros anteriormente
probados. Esta señal a la vez fijará el máximo de conmutaciones a este valor.
Dado que que el error debe estar contenido entre (-1, 1) para ser adecuadamente comparado con la
portadora triangular, es necesario que el error máximo (Emax) sea el valor pico de la señal de error. El
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Figura 4.1: PWM bipolar con portadora triangular
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Figura 4.2: Modulación PWM bipolar
procedimiento inicia fijando el valor de la constante Emax en 1, de esta forma el sistema queda con una
ganancia unitaria. Así, se puede leer el error y conocer su valor máximo a partir de los resultados de la
simulación.
4.1.1 Simulación usando PWM Bipolar
En la Figura 4.3 se puede verificar que si bien el error en compensación es grande, la forma de onda de
corriente de fuente está suavizada. Situación que se asemeja al caso en el cual el filtro está dotado de
un valor de inductor de acople elevado, esto teniendo en cuenta que el valor de LF que se obtuvo en el
proceso de sintonización es de 11mH , lo que sugiere que mediante el uso del PWM bipolar es posible
seguir reduciendo este parámetro, de tal manera que la corriente de corrección alcance los valores
requeridos con mayor velocidad.
Sin embargo, es importante tener en cuenta que esto transferirá aún más ruido de alta frecuencia hacia la
tensión, el cual será necesario filtrar posteriormente.
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Figura 4.3: Respuesta con modulación PWM bipolar
El siguiente paso es usar el método de sintonización presentado en la sección 3.2.2.2 para encontrar un
nuevo valor de LF el cual arroja una inductancia de 1 mH con un THDi del 8.1 % calculado hasta el
armónico 50th.
En este punto 1/Emax se puede empezar a reducir de tal forma que la frecuencia a la cual oscila el
error sea mucho menor que la frecuencia de la portadora, de tal forma que la modulación siga siendo
adecuada. Este factor de escala no debe ser menor de 0.1, ya que en los experimentos realizados
se comprobó que el error se hace muy pequeño e incrementa su frecuencia de oscilación. A su vez
1/Emax no puede ser más grande que 1 porque se presentaría sobremodulación.
En la Figura 4.4 se pueden apreciar dos ejemplos del aumento de la frecuencia de oscilación del error,
del lado izquierdo (a) para un valor de 1/Emax = 0.1 la señal de control oscila en un valor donde es
posible compararse con la onda triangular y no se producen ciclos de trabajo seguidos saturados. Del
lado derecho (b) para un valor de 1/Emax = 0.05 se puede ver el resultado de una señal de control que
está oscilando de tal forma que no permite realizar una comparación adecuada.
La simulación con el valor obtenido de 1/Emax = 0.1 arroja los resultados de la Figura ??, en la cual
4.1.2 Controlador PI
Dado que 1/Emax se comporta como un controlador proporcional, se tomará como valor de la
constanteKp y se adicionará la acción derivativa para construir un controlador PI como se puede ver en
la Figura 4.5. El valor deKi deberá obtenerse a partir de un proceso de sintonización similar.
Este proceso parte de considerar que el THDi es una desviación estadística a partir de una referencia
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Figura 4.4: Generación de PWM, comparativa
que es una onda sinusoidal; por ende toda oscilación que se cause sobre la corriente de compensación
debido a la acción integral, y que a su vez se transfiere a la corriente de fuente, se puede relacionar con
su valor de THDi. La simulación se realizó para valores de Ki desde 0 hasta 0.1; encontrándose que en
0.001 el valor de THDi de la corriente de fuente es menor; valores mayores producen una distorsión
mayor. También será necesario reiniciar el integrador cada ciclo de la componente fundamental para no
agregar DC-offset a la onda de corriente de compensación.
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Figura 4.5: Implementación de controlador PI
Después de finalizado el proceso de sintonización, se agrega un bloque de saturación para evitar que
ante cambios de carga o transitorios la señal de control esté por fuera del rango (-1,1). Consiguiendo
con esto los valores de las constantes del controlador Kp = 0.1, Ki = 0.001. La respuesta de la Figura
4.6 corresponde a un THDi del 4.2 %.
4.1.3 Filtrado de la alta frecuencia
Ahora es necesario agregar un filtro pasa altas del lado de la fuente para eliminar el ruido de alta
frecuencia que se transfiere debido al bajo valor de LF . El cálculo se realiza tomando la máxima
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Figura 4.6: Respuesta con controlador PI y PWM bipolar
frecuencia que se quiere eliminar con el filtro, en este ejemplo el armónico 50th, es decir 3000 Hz
que será la frecuencia de corte (!c = 15080 rad/seg). Así el valor de capacitancia se puede despejar de:
!c =
1
RC
(4.1)
Siendo R=1 ⌦, el valor del capacitor es C=53.052 µF . Con lo cual, el filtro pasa altas estará sintonizado
de tal forma que no intervenga con las frecuencias que el SAPF trata de eliminar, así no se afecta la
compensación de forma considerable. Con estos cambios se obtienen los resultados de la Figura 4.7, con
un THDi de 5.8 % y un THDv de 0.8 % calculados hasta el armónico 50th; valores que se encuentran
holgadamente dentro de los límites de norma.
4.2 Evaluación de los cambios realizados
Para evaluar la conveniencia en los cambios realizados se deben probar lo efectos que estos tienen sobre
la operación de la carga; tanto si es en fuente de tensión o en fuente de corriente. Ya que como se
dijo en la sección 1.6.1, el SAPF funciona adecuadamente para cargas de alta impedancia. Entonces es
importante probar que esta característica no se haya visto comprometida con los cambios propuestos.
4.2.1 Evaluación frente a carga distorsionadora de corriente
Para evaluar los cambios realizados se usará un rectificador completamente controlado, que provee la
variación de velocidad de un motor DC. En la Figura 4.8 se muestran los resultados de esta simulación,
para un rectificador con una inductancia del lado DC de 10 mH y un ángulo de disparo de 30 .
Como se puede ver, esta carga produce muescas de tensión y una corriente distorsionada. Cuando el
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Figura 4.7: Respuesta con controlador PI, PWM bipolar y filtro pasivo
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Figura 4.8: Comportamiento frente a carga en fuente de corriente
SAPF entra en funcionamiento corrige la corriente en forma adecuada y también minimiza las muescas
de tensión. Es notorio que los picos de corriente del filtro son menores a 20 A y que la corriente de la
carga no tiene cambio alguno cuando el filtro opera. Por lo que esta prueba se considera satisfactoria.
4.2.2 Evaluación con respecto a cambios de carga
Un SAPF generalmente está compensando una grupo de cargas no lineales o una única carga no lineal
como en este caso un ASD de 5 HP. En ocasiones ocurre que el motor se ve sometido a torques
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adicionales y repentinos en su operación modificando la potencia mecánica del estator, estos cambios se
traducen en un cambio en la corriente de carga.
Es necesario evaluar el comportamiento del compensador ante estos cambios repentinos y determinar si
los aportes aquí presentados son tolerantes a condiciones cambiantes de operación.
El experimento que sigue consistió en simular un bloqueo de rotor durante 16 ms, asumiendo que las
protecciones del ASD no actúan. La Figura 4.9 muestra los resultados del experimento.
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Figura 4.9: Comportamiento frente a carga en fuente de corriente
Estos resultados en principio son satisfactorios ya que al ASD le toma apenas un ciclo de la fundamental
recuperar el estado estable. Sin embargo la corriente de la carga deja de suministrarse durante ese ciclo
transitorio, lo que fuerza al SAPF a tomar la corriente sinusoidal de fuente que se requiere. En otras
palabras, durante dicho transitorio el SAPF se comporta como una carga.
Esto sucede porque la propia estrategia de extracción de armónicos necesita de un ciclo de la componente
fundamental para calcular la corriente de referencia. Lo cual sucede a causa de la implementación de un
filtro pasa bajas realimentado en el módulo de extracción.
4.2.3 Evaluación con respecto a corriente de carga
Ya se ha comprobado que la compensación de corriente es aparentemente adecuada, dada la reducción
en el THDi, pero no solo importa como se comporta la corriente de la fuente sino también si la corriente
de la carga sigue siendo apta para ser consumida por el aparato.
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Para comprobar esto hay que recordar que en la sección 1.6.2 se dijo que la capacidad de compensación
está determinada por la capacidad del inversor para lograr que IC = ILh, lo cual es posible si |G|h = 1,
es decir que |1 G|h = 0 (en la práctica cercano a cero). Teniendo esto en cuenta se debe revisar (1.15)
que corresponde a la ecuación para corriente de carga.
IL =
VS   VL
(1 G)ZS + ZL
En otras palabras, si |1 G|h = 0 entonces ZSh se anula, lo que significa que la carga ve a la impedancia
de la fuente hacerse cero y de esta manera las corrientes armónicas son soportadas solo por la carga.
En resumen, revisando la ecuación de corriente de fuente (1.14), se puede ver que entre más cerca esté
|1   G|h de cero, la compensación de armónicos de fuente será mejor. Pero al revisar la ecuación de
corriente de carga (1.15), el sistema pierde impedancia ante corrientes armónicas y estas tienen mayor
presencia, por lo que el comportamiento de la corriente de carga no es adecuado.
IS =
VS   VL
ZS +
ZL
1 G
Para comprobar dicha relación y evaluar los efectos de los cambios propuestos sobre la corriente de carga,
a continuación se realiza la adición de un control derivativo, de manera que las acciones de control sean
mucho más rápidas y |1 G|h sea lo más cercano posible a cero.
4.2.3.1 Controlador PID
La adición del controlador derivativo permite reducir las oscilaciones causadas por el control integral y
además ayuda a seguir los cambios bruscos de corriente de referencia con mayor precisión.
El valor deKd se ha seleccionado para tener una ganancia inicial de  60db y que sea constante mas allá
de la frecuencia natural (N = 1000). Así, los parámetros del controlador son Kp = 0.1, Ki = 0.001 y
Kd = 0.001.
Con estos cambios, El THDi de la corriente de fuente se reduce a 2.8 %. Sin embargo el efecto sobre la
corriente de carga es indeseado, ya que pasa de tener picos de 30 A con un THDi=92 %; a tener picos
de 80 A con un THDi del 185 %. Esta situación se evidencia en la Figura 4.10 donde (a) corresponde al
comportamiento del SAPF sin implementar ninguna de las modificaciones propuestas, y (b) cuando se
implementa controlador PID.
Podría decirse que el objetivo final del ASD se cumple ya que la forma de onda de tensión AC generada
es adecuada y la velocidad del motor se estabiliza con algunas diferencias respecto al caso inicial
(Figura 4.10). Sin embargo el problema se traslada a la soportabilidad de los picos de corriente tanto
para los diodos y capacitor que componen el rectificador, como para las protecciones de la propia carga.
En adición a los problemas mencionados, se presenta la situación prevista en la sección 4.1.1, en la cual
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Figura 4.10: Comportamiento frente a carga en fuente de tensión
el error se hace tan pequeño que oscila a una frecuencia mayor que la frecuencia de la onda moduladora.
Esto se puede ver más claro en la Figura 4.11. Aquí la comparación no es confiable ya que el PWM
puede generar disparos muy cortos que estén por debajo de los tiempos de cierre y apertura de los
interruptores IGBT.
0.1283 0.1284 0.1284 0.1285 0.1285 0.1286
−1
−0.5
0
0.5
1
Co
m
pa
ra
ció
n 
(V
)
0.1283 0.1284 0.1284 0.1285 0.1285 0.1286
0
0.2
0.4
0.6
0.8
1
PW
M
 (V
)
Tiempo (Segundos)
Figura 4.11: Comparador PWM usando PID
Con esta evidencia queda claro que es necesario entender los límites físicos de la planta (circuito fuente,
carga, SAPF) y los compromisos inherentes a los sistemas dinámicos para realizar una sintonización
adecuada, que mantenga la operación del SAPF en una región segura.
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4.3 Conclusión del Capítulo
Se modificó la técnica de modulación PWM implementando el PWM bipolar con portadora triangular,
que permitió entre otras cosas, reducir en un factor de 10, el valor de inductor de acople.
Usando el factor de escalamiento para el PWM bipolar se implementó un control proporcional y se
adicionó un control integral al lazo, quedando conformado el controlador PI.
Se encontró que que existe un compromiso inverso entre la calidad de corriente de fuente versus la
calidad de la corriente de carga, dada por la relación entre las ecuaciones (1.14) y (1.15) desde el punto
de vista de los armónicos.
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5.1 Comentarios generales sobre la tesis
Es posible utilizar diversos métodos para calcular los valores de inductancia, tensión DC y frecuencia
de muestreo adecuados para cada caso en particular, sin embargo cada red impone condiciones distintas
que hacen que los parámetros calculados no sean los adecuados.
La capacidad de compensación del SAPF está mayormente relacionada con la capacidad de seguimiento
de la corriente de referencia, dada la velocidad con la que la forma de onda de corriente de la carga
cambia. Es decir, el di/dt que presenta una carga distorsionadora de tensión o carga en fuente armónica
de tensión, suele ser mayor que el di/dt que tiene el SAPF. Aumentar este último de manera que se
cumpla que el di/dtcomp > di/dtcarga, tiene un impacto positivo sobre la respuesta del filtro en términos
de compensación, pero como se ha dicho, esto conlleva a un incremento en los capacidad de potencia
del equipo.
La implementación del PWM bipolar y el controlador PID incrementa la característica di/dtcomp, sin
embargo el SAPF es un elemento que afecta la relación de corriente fuente - carga. Es por ello que
existen límites prácticos realizables para alcanzar la compensación ideal de corriente de fuente, como se
demostró en este trabajo.
El ruido de alta frecuencia que se transfiere a la tensión de la fuente es inherente a la operación de este
tipo de compensadores, de manera que es necesario el uso de un filtro pasivo pasa altas para eliminarlo.
La ventaja está en que a mayores frecuencias menor es el costo del filtro pasivo y menor es el riesgo de
resonancia.
5.2 Trabajo futuro
Dada la relación que se mostró en la sección 4.2, entre la corriente de la carga y la corriente de la fuente
desde el punto de vista de los armónicos, y la dificultad práctica de encontrar los valores adecuados de
parámetros del SAPF en tiempo de diseño. Es deseable plantear una técnica de sintonización que arroje
los valores óptimos de inductancia, tensión DC, frecuencia de conmutación, frecuencia de muestreo y
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constantes del controlador; de manera que se encuentre un valor de Gh que minimice los armónicos de
la corriente de fuente y maximice la impedancia de la fuente con respecto a la corriente de carga.
En otras palabras, si se estudian las ecuaciones de corriente de fuente y de carga, se puede pensar en
maximizar (1.15) con respecto a ZSh, siendo Gh la variable a manipular; y al mismo tiempo minimizar
(1.14) de forma que |1 G|h se haga lo más chico posible.
En ese orden de ideas, se puede encontrar un punto o espacio de parámetros que saque lo mejor del
filtrado sin que los picos de corriente de carga se incrementen a valores que no puedan ser manejados
para la potencia de diseño de la carga en cuestión, más exactamente, los picos de corriente que el
rectificador pueda manejar en su diseño; teniendo en cuenta los aspectos mencionados en este trabajo,
como lo son las pérdidas de conmutación y conducción, los valores de distorsión y demás factores que
la normativa exige. Esto es importante porque en este trabajo la condición básica es no intervenir con la
carga sino con lo que se pueda lograr sobre los componentes del SAPF.
Así pues, se abre una abanico de posibilidades con respecto a técnicas de optimización que permitan
realizar un acercamiento a este nuevo objetivo.
5.3 Productos derivados del proceso de investigación
El desarrollo de esta investigación trajo consigo la exploración de diversos temas, partiendo desde el
estudio de las cargas no lineales, pasando por los conversores de potencia, hasta profundizar en el tema de
filtro activo en derivación (SAPF por sus siglas en inglés) y su interacción con los tipos de carga no lineal.
A continuación se presenta una lista de productos derivados de esta tesis.
• Articulo en proceso: Revista de ingeniería No 43, Universidad de Los Ándes; "PWM bipolar para
filtro activo de potencia en derivación"; Categoría A2; Estado, en desarrollo.
• Artículo publicado: Revista Energética No 43, Facultad de Ingeniería y Arquitectura, Universidad
Nacional de Colombia Sede Manizales, Año 2014, "Filtro Activo de Potencia Paralelo,
Descripción y Relaciones de Impedancia".
• Artículo aceptado para publicación: Revista DYNA, Facultad de Minas, Universidad Nacional de
Colombia Sede Medellín; "Loads characterization using the IPT theory"; Categoría A1.
• Artículo publicado: Simposio internacional sobre calidad de la energía SICEL 2013, Medellín;
"Identification and characterization of loads using voltage, current and power characteristics".
5.4 Aportes de esta tesis
Finalmente, los aportes al estado del arte se muestran a continuación.
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Implementación del PWM bipolar basado en portadora triangular para el control de corriente del
inversor del SAPF.
Gracias al proceso de simulación realizado como parte de la metodología de esta tesis, se decantó el
origen del problema que tiene el SAPF para compensar la corriente de fuente que toma una carga en
fuente armónica de tensión. Las simulaciones permitieron descartar tanto soluciones desde el punto de
vista físico, como desde el punto de vista lógico, las cuales si bien presentan alguna mejora, no alcanzan
los niveles de compensación que requiere la normativa vigente [15, 51]; aunque permitieron establecer
el valor de la tensión DC y la frecuencia de conmutación.
Por esta razón se buscó realizar modificaciones sobre la modulación de ancho de pulso en el lazo de
control del inversor de potencia; dado que los efectos que tiene el tipo de modulación implementada
sobre la compensación, no son tratados en la literatura revisada. Encontrándose que el PWM bipolar
con portadora triangular, tiene un mejor desempeño con respecto a las capacidades de seguimiento de
corriente de referencia del SAPF.
Implementación de un controlador PI para el lazo de control del inversor de de potencia del SAPF.
Dado que el proceso de implementación de la modulación PWM incluyó un factor de escalamiento de
la señal de error, lo que constituye un controlador proporcional, se adicionó un controlador integral para
mejorar el desempeño en la corrección. Los resultados demuestran que con una leve acción integral la
mejora en la corrección es apreciable.
En adición, la metodología propuesta presenta un proceso de sintonización fácil de aplicar en
experimentos de simulación.
Determinación de la relación inversa existente entre la calidad de la corriente de fuente vs. la
calidad de la corriente de carga.
Debido al incrementó de la velocidad de respuesta del inversor, gracias a la implementación del
PWM bipolar con portadora triangular; fue posible probar el efecto de las variaciones de parámetros
en el controlador, una de estas fue la inclusión del control derivativo que entre otras cosas mejoró
sustancialmente la corrección de corriente de fuente, que a su vez puso en evidencia el deterioro que se
causa en la corriente de carga cuando se alcanza una corrección efectiva de la corriente de fuente.
Por esta razón se concluyó que no se debe llevar al SAPF a regiones en las cuales la corrección de
corriente de fuente deteriore la calidad de la corriente de una carga en fuente armónica de tensión. Por
Lo cual se descartó la acción derivativa en el controlador, quedando propuesto únicamente el controlador
PI.
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